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Introduzione

Oggetto del presente lavoro di tesi è la progettazione di un generatore di segnali

a radiofrequenza da impiegare presso i laboratori del dipartimento di Ingegneria

dell'Informazione dell'Università degli studi di Padova. Il progetto è nato dall'e-

sigenza di disporre di una sorgente RF con componente fondamentale fra i 600

MHz e i 1200 MHz e componenti armoniche �no a 2,4 GHz, allo scopo di e�et-

tuare test sperimentali in banda ISM (Industrial, Scienti�c and Medical).

Al crescere della frequenza operativa la progettazione di un dispositivo a radio-

frequenza diviene progressivamente più complessa. Per frequenze superiori alla

banda UHF, i limiti dei componenti elettronici discreti rendono inoltre più conve-

niente l'approccio a sistemi completamente integrati, di�cilmente adattabili alle

speci�che esigenze del progettista.

Si può tuttavia disporre di una sorgente in banda ISM lavorando con un gene-

ratore in banda UHF e sfruttando le componenti armoniche del segnale d'uscita.

E' ad esempio possibile ottenere la frequenza di 2,4 GHz con la quarta armonica

di un segnale a 600 MHz, oppure la terza armonica di un segnale a 800 MHz,

oppure ancora la seconda armonica di un segnale a 1200 MHz.

Tuttavia, utilizzando questa tecnica i difetti del segnale alla frequenza fonda-

mentale, come ad esempio lo jitter e il rumore di fase, saranno inevitabilmente

esaltati sulle frequenze armoniche. Solo mediante un accurato dimensionamento

del controllo del sistema sulla frequenza fondamentale è possibile contenere note-

volmente tali non idealità.

Il generatore progettato in questa tesi permette di ottenere toni armonici �no a

circa 10 GHz. Le armoniche a frequenze superiori risultano infatti attenuate a

causa dei limiti della componentistica a radiofrequenza impiegata.
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INTRODUZIONE

La progettazione del generatore è stata condotta in diverse fasi, individuando

le sezioni fondamentali da sviluppare. L'approccio segue il modello bottom-up,

in cui ogni parte del progetto viene accuratamente perfezionata, allo scopo di

ottenere le migliori prestazioni dal sistema assemblato. Ogni fase del lavoro di

progettazione è stata piani�cata in base alla complessità circuitale, ai tempi di

sviluppo e alla disponibilità dei componenti. Con queste informazioni il lavoro è

stato organizzato secondo il calendario riportato in Figura 1.

Software PIC

Accoppiatore RF

Design Filtro
Logica di 

controllo a DIP 
su millefori

Prima versione di test - solo VCO

Software PIC

Layout e PCB finale

difficile

facile

Implementazione 
logica di controllo, pulsanti, display

Stampato PLL preliminare
(con pettine per bus di controllo)

Luglio Agosto Settembre Ottobre Novembre

Figura 1: Piani�cazione delle attività di progettazione del generatore RF.

L'evoluzione del progetto ha portato alla realizzazione di un prototipo, sottopo-

sto a numerose analisi e continui miglioramenti, che hanno permesso la veri�ca

sperimentalmente delle modi�che progettuali. Grazie a questo approccio, è sta-

to possibile osservare e correggere le numerose criticità di�cilmente prevedibili

in sede preliminare. Nei capitoli che seguono, oltre a documentare il risultato

conclusivo dell'esperienza, saranno esposti anche tutti gli aspetti progettuali che

hanno condotto alla realizzazione del sistema.

Nel Capitolo 1 sono presentate le famiglie di oscillatori RF più comuni, valutan-

done il possibile impiego nel presente progetto. Successivamente verrà descritta

la tecnica PLL, e si de�nirà lo schema generale dello strumento. Nel Capitolo

2 è esposta la progettazione della sezione analogica di controllo, con particolare
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INTRODUZIONE

interesse al dimensionamento del �ltro d'anello. Il Capitolo 3 è dedicato alla

sezione di comando digitale, realizzata tramite l'impiego di un microcontrollore

programmato e un display alfanumerico. Nel Capitolo 4 vengono considerati ul-

teriori aspetti legati alla realizzazione del generatore, come l'in�uenza del rumore

elettronico e gli accorgimenti da osservare in fase di layout. In�ne nel Capito-

lo 5 sono riportate le misure condotte sullo strumento �nito, oltre alle misure

e�ettuate sul prototipo in fase di progettazione.

3



0

4



Capitolo 1

Oscillatori a radiofrequenza e

tecnica PLL

Nel capitolo verranno illustrate le tipologie più comuni di oscillatori a radiofre-

quenza a sfasamento e a cristallo di quarzo, analizzandone le caratteristiche pecu-

liari. Successivamente verrà descritta la tecnica PLL, e sarà illustrata la struttura

del generatore. Verranno in�ne descritti brevemente i blocchi fondamentali del

sistema, la cui progettazione sarà esposta nei capitoli successivi.

1.1 Oscillatori a radiofrequenza

Per la realizzazione di oscillatori a bassa frequenza la letteratura o�re molte

soluzioni, come ad esempio i circuiti astabili o gli oscillatori basati su ampli�catori

operazionali. La maggior parte degli oscillatori a radiofrequenza basa invece il

proprio funzionamento sul fenomeno di risonanza parallelo (o antirisonanza) del

bipolo capacitivo-induttivo noto come tank LC, costituito idealmente dal parallelo

di una induttanza ed una capacità. L'analisi del modello elettrico del bipolo

consente di ricavare l'espressione dell'impedenza equivalente. Nel dominio di

Laplace essa è espressa come:

ZLC =
1

1
ZL

+ 1
ZC

=
1

1
sL

+ sC
=

sL

1 + s2LC
(1.1)

Si osserva la presenza di uno zero reale e una coppia di poli immaginari. Nel

Date le condizioni iniziali V (0) = V0, I(0) = I0, nel dominio del tempo la risposta
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1 OSCILLATORI A RADIOFREQUENZA E TECNICA PLL

impulsiva del sistema è nella forma:

vC(t) = |V0| · e
j
(

2π√
LC

)
t

iL(t) = |I0| · e
j
(

2π√
LC

+π
2

)
t

Il bipolo è caratterizzato da una pulsazione di risonanza ω0 = 1√
LC

, alla quale il

sistema risponde con una oscillazione ad ampiezza costante.

Realizzando in pratica in bipolo LC non si osserva tuttavia la risposta previ-

sta dal modello ideale, poiché i fenomeni dissipativi dovuti alle non idealità dei

componenti causano lo smorzamento dell'oscillazione. Si possono rappresentare

le non idealità nel modello includendo una resistenza equivalente in parallelo al

bipolo LC. L'espressione dell'impedenza ai capi del bipolo diventa:

ZRLC =
1

1
R

+ 1
sL

+ sC
=

sL

1 + sL
R

+ s2LC
(1.2)

Rispetto alla 1.1, nella quale il denominatore è nella forma pura, nella 1.2 esso

appare in forma completa, e dunque i poli non saranno puramente immaginari.

Si possono studiare i poli della 1.2 riscrivendo il denominatore nella forma:

W (s) =
N(s)

1 + 2ζω0 + s2ω2
0

Indicando con ζ il fattore di smorzamento del sistema, e con ω0 la frequenza di

pulsazione, si ottiene:

ω0 =
1√
LC

ζ =
L

R

E' possibile fare un ra�ronto fra la 1.1 e la 1.2 tracciando i rispettivi diagrammi

polari, riportati un Figura 1.1.

Si osserva che la pulsazione di risonanza è la stessa per i due sistemi, e l'e�etto

dell'introduzione della resistenza nel bipolo LC causa uno spostamento dei poli

complessi nel semipiano a parte reale negativa; è da osservare che il limite per

R→∞ dell'espressione 1.2 coincide con la 1.1.

La risposta impulsiva del sistema RLC nel dominio del tempo è dunque di tipo

cisoidale, e può essere espressa nella forma:

vc(t) = ejω0t · e−α0
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1.1 OSCILLATORI A RADIOFREQUENZA

Circuito RLC

Im

ζ =sen(θ)

θ

p1

Im

jω0

p1

Circuito LC

Re

θ

|pi|=ω0

z1

Re

z1

p2

-jω0

p2

Figura 1.1: Diagrammi polari dei sistemi LC ed RLC.

Impiegando un elemento attivo ampli�catore (ad esempio un transistor) al �ne

di compensare le perdite del circuito RLC è possibile mantenere la risonanza del

bipolo, realizzando così un oscillatore.

Un esempio di circuito basato su questo principio di funzionamento è l'oscilla-

tore di Hartley, rappresentato in Figura 1.2.

Nell'oscillatore di Hartley il segnale di pilotaggio per il transistor viene derivato

mediante accoppiamento induttivo dal gruppo RLC, realizzando così la retroa-

zione. Studiando la dinamica dell'anello del sistema è possibile dimensionare i

componenti in modo tale da ottenere la condizione di oscillazione.

Dal punto di vista tecnico, per realizzare l'accoppiamento induttivo, è possibile

impiegare un trasformatore per radiofrequenza oppure un induttore con presa

intermedia, che funziona come un autotrasformatore. La criticità principale del

circuito è costituita dall'accoppiatore induttivo, ma esso può essere realizzato

con fattore di merito su�cientemente elevato da consentire l'oscillazione in ban-

da UHF.

7



1 OSCILLATORI A RADIOFREQUENZA E TECNICA PLL

C

L1

L2

R

Vcc

Vo

Figura 1.2: Schema di principio dell'oscillatore di Hartley.

Il alternativa al trasformatore è possibile ottenere il segnale di pilotaggio del

transistor mediante un divisore capacitivo, realizzando il circuito di Figura 1.3,

noto come Oscillatore di Collpitts.

L

C1

C2

R

Vcc

Vo

Figura 1.3: Schema di principio dell'oscillatore di Collpitts.

L'utilizzo del divisore capacitivo in luogo del trasformatore permette di sempli�-

care la realizzazione del circuito, ma poiché risulta alquanto di�cile ottenere un

preciso rapporto di capacità fra i condensatori di retroazione, l'utilizzo dell'oscil-

latore di Collpitts è limitato alle frequenze inferiori a 100 MHz.

Una variante dell'oscillatore di Collpitts consiste nell'oscillatore di Pierce, che
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1.1 OSCILLATORI A RADIOFREQUENZA

condivide la stessa struttura fondamentale. Di fatto, i due circuiti di�eriscono

sostanzialmente per la collocazione del riferimento di massa. Nell'oscillatore di

Pierce, rappresentato in Figura 1.4, è possibile individuare il gruppo risonante

LC fra il collettore e la base del transistor Q1.

C1

L

R

Vcc

C2

CL

Vo

Figura 1.4: Schema di principio dell'oscillatore di Pierce.

Pur condividendo la stessa struttura, l'oscillatore di Collpitts e l'oscillatore di

Pierce presentano caratteristiche molto diverse in merito all'impedenza d'uscita

e alla �essibilità d'uso; sfruttando ad esempio un oscillatore di Pierce è possibile

ottenere un oscillatore a cristallo di quarzo.

La frequenza di lavoro degli oscillatori precedenti può essere variata agendo sui

parametri del tank LC. Tipicamente si varia il solo valore della capacità; dal pun-

to di vista tecnico infatti è relativamente semplice costruire buoni condensatori

variabili, mentre è più problematica la realizzazione di induttori a induttanza

variabile.

Il dispositivo che ha reso più semplice la regolazione della frequenza, e che ha

permesso inoltre la miniaturizzazione dei dispositivi RF, è il condensatore VARI-

CAP. I primi dispositivi VARICAP si basavano su diodi a semiconduttore portati

in polarizzazione inversa; lo studio della giunzione permette di osservare che la

capacità di piccolo segnale o�erta dal diodo è funzione della tensione di polariz-

zazione. Impiegando nel tank LC un diodo VARICAP in luogo del condensatore,

ed applicando una opportuna tensione di polarizzazione, è possibile accordare

l'oscillatore su una precisa frequenza, entro i limiti consentiti dal circuito. Lo svi-
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1 OSCILLATORI A RADIOFREQUENZA E TECNICA PLL

luppo della tecnologia CMOS ha reso disponibili altri dispositivi, con prestazioni

superiori a quelle o�erte dal diodo VARICAP, meno rumorosi e di dimensioni

ulteriormente ridotte.

Gli oscillatori analizzati �n ora sono a�etti da una criticità comune, dovuta al

fatto che il valore della frequenza di oscillazione dipende strettamente dal valore

esatto di induttanza e capacità degli elementi risonanti del circuito. Anche rea-

lizzando tali componenti passivi con tolleranze ridotte, di�cilmente è possibile

ottenere precisioni inferiori a qualche unità percentuale sul valore di frequenza

desiderato.

1.1.1 Oscillatori al cristallo di quarzo

Esiste un dispositivo particolarmente adatto alla realizzazione di circuiti oscil-

latori stabili in frequenza: il cristallo di quarzo. Il quarzo presenta infatti pro-

prietà piezoelettriche per cui applicando un campo elettrico ad una lamina di

quarzo sintetico, essa tende a deformarsi in maniera impercettibile. Quando il

campo elettrico viene tolto, la lamina torna allo stato originario generando un

breve impulso di tensione. Esiste una frequenza alla quale la struttura della la-

mina presenta risonanza meccanica; conoscendo le caratteristiche meccaniche e

dimensionali della lamina di quarzo è possibile derivarne un modello elettrico,

rappresentato in Figura 1.5.

C1 L1 R1

C0

Figura 1.5: Modello elettrico del cristallo di quarzo

Il modello include la capacità C0 misurata alle estremità della lamina di quarzo,

e i componenti reattivi C1 ed L1, che ne rappresentano l'e�etto piezoelettrico. La

resistenza R1 include invece l'e�etto dei fenomeni dissipativi. In riferimento al

modello di Figura 1.5, l'impedenza del bipolo equivalente del cristallo di quarzo

10



1.1 OSCILLATORI A RADIOFREQUENZA

risulta:

Z(s) =

(
1

sC1

+ sL1 +R1

)
||
(

1

sC0

)
Z(s) =

s2 + sR1

L1
+ ω2

s

(sC0) ·
[
s2 + sR1

L1
+ ω2

p

]
ωs =

1√
L1 · C1

,

ωp =

√
C1 + c0

L1 · C1 · C0

= ωs ·
√

1 +
C1

C0

Il sistema è caratterizzato due frequenze di risonanza distinte, generate dalle

diverse condizioni di risonanza serie e antirisonanza del circuito equivalente.

Tipicamente la capacità C0 è largamente superiore a C1, pertanto la frequenza

di risonanza serie è leggermente inferiore alla frequenza di risonanza parallelo.

Inoltre, analogamente a quanto accade per i circuiti RLC serie e parallelo, l'im-

pedenza o�erta dal quarzo è massima in condizioni di risonanza parallelo, ed è

minima in condizioni di risonanza serie.

Sfruttando le caratteristiche elettriche di un cristallo di quarzo in sede del gruppo

risonante RLC è possibile ottenere un circuito oscillatore. E' ad esempio possi-

bile impiegare un oscillatore di Pierce, sostituendo il gruppo risonante LC con il

cristallo di quarzo, come rappresentato nello schema di principio di Figura 1.6.

C

XTAL

R

Vcc

CL

Vo

Figura 1.6: Schema di principio dell'oscillatore al cristallo di quarzo di Pierce.

La minor sensibilità del cristallo di quarzo alle variazioni di temperatura e umidi-

tà, oltre all'assenza di fenomeni di invecchiamento, conferiscono a tale dispositivo

una stabilità sul valore della frequenza di risonanza largamente migliore di quanto

11



1 OSCILLATORI A RADIOFREQUENZA E TECNICA PLL

ottenibile con il gruppo RLC.

Il cristallo di quarzo è tipicamente racchiuso in un contenitore sigillato e scher-

mato, provvisto di due reofori. La disposizione del componente nel circuito va

curata con particolare attenzione, in modo da minimizzare le in�uenze degli ele-

menti parassiti. Ogni quarzo è caratterizzato da un preciso valore di capacità di

carico, che corrisponde al valore di capacità da applicare esternamente ai reofori

del quarzo per ottenere la frequenza di risonanza desiderata. Agendo sulla capa-

cità di carico è possibile variare la frequenza di risonanza del sistema, sebbene

entro ristretti limiti. Di fatto, la regolazione della capacità di carico si e�ettua

solo allo scopo di taratura, variando la frequenza di risonanza entro poche unità

percentuali dal valore tipico del cristallo di quarzo.

Le tipologie di oscillatori precedentemente esposte o�rono peculiarità diverse al

progettista. La frequenza degli oscillatori LC può essere facilmente regolata me-

diante un comando esterno, realizzando così dei VFO (Variable Frequency Oscil-

lator), mentre il cristallo di quarzo o�re maggiore stabilità sebbene la frequenza

di oscillazione sia �ssa. Inoltre gli oscillatori LC possono raggiungere frequenze

anche nell'ordine di parecchi GHz, mentre il cristallo di quarzo non può oscillare

a frequenze superiori a circa 20 MHz.

La ragione di questo limite è legata alla robustezza meccanica del quarzo: la fre-

quenza di oscillazione della lamina di cristallo è inversamente proporzionale allo

spessore della lamina stessa, e per frequenze superiori ai 20 MHz la fragilità della

lamina è tale da renderla inutilizzabile. E' possibile tuttavia realizzare cristalli

compositi sovrapponendo più lamine del medesimo spessore (�no a cinque), in

modo da rendere la struttura più robusta. I cristalli di quarzo compositi pre-

sentano una frequenza di risonanza fondamentale legata allo spessore dell'intero

pacchetto di lamine, e più frequenze di risonanza ad armoniche superiori.

Pur utilizzando questa tecnica, i limiti �sici del quarzo e delle tecniche di lavora-

zione del cristallo non consentono di realizzare oscillatori a frequenze superiori a

circa 120 MHz.
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1.2 LA TECNICA PLL

1.2 La tecnica PLL

Ci si chiede pertanto se sia possibile, mediante un opportuno sistema, coniugare

la precisione del quarzo con la �essibilità degli oscillatori a cella LC. La soluzione

è data dall'anello ad aggancio di fase, struttura nota come PLL (Phase Locked

Loop). I blocchi fondamentali che compongono l'anello PLL sono riportati in

Figura 1.7.

∆φ W(s) VCO
FREF fo

Figura 1.7: Schema a blocchi fondamentale del sistema PLL.

La generazione �sica del segnale d'uscita avviene nel VCO, in cui la frequenza

del segnale generato è funzione del segnale di comando Vc proveniente dal blocco

indicato come W (s) , che agisce da regolatore per assicurare la stabilità del siste-

ma e �ssarne le caratteristiche dinamiche. Il blocco indicato con ∆ϕ è chiamato

comparatore di fase ed è sede del confronto tra il riferimento di frequenza Fref ed

il segnale prelevato dall'uscita. Tale confronto realizza un controllo a retroazione,

che non avviene sulla grandezza che rappresenza la frequenza dei segnali, bensì

sulla fase. Il confronto in fase garantisce una sicura condizione di aggancio: quan-

do, in condizione di regime, i due segnali presentano di�erenza di fase costante,

hanno necessariamente la stessa frequenza.

Per comprendere al meglio il concetto di fase istantanea si può immaginare un

segnale periodico come un vettore rotante, descritto in forma complessa come:

V (t) = |V | · ejωt = |V | · ej(2πft)

La fase ϕ del segnale può essere espressa in funzione del tempo come derivazione

della pulsazione angolare:

ω =
∂ϕ

∂t
⇒ ϕ =

∫
ωdt+ ϕ0 = 2π

∫
fdt+ ϕ0

13



1 OSCILLATORI A RADIOFREQUENZA E TECNICA PLL

La fase del segnale rappresenta dunque l'ampiezza angolare descritta dal vettore

V, a meno della fase iniziale ϕ0.

Il concetto di sfasamento fra due segnali può essere dunque inteso come semplice

ritardo temporale, normalizzato rispetto al periodo del segnale considerato.

Se i segnali sono ad onda quadra l'espressione dello sfasamento non cambia, in

quanto è su�ciente misurare il ritardo fra due transizioni concordi per lo zero.

In �gura 1.8 sono rappresentati due segnali ad onda quadra aventi la stessa fre-

quenza, dove è evidenziato il ritardo relativo tra i fronti d'onda.

t1 t2 t3

T=t3-t1 ∆t=t2-t1

S1(t)

S2(t)

t

t

t

Figura 1.8: Sfasamento tra segnali ad onda quadra

Il concetto di ritardo e quello di sfasamento sono strettamente correlati. Indi-

cando con T il periodo dell'onda quadra, con ∆t il ritardo t2 − t1 e con ∆ϕ lo

sfasamento angolare fra i segnali, è possibile legare le due grandezze secondo la

proporzione:

∆t : T = ∆ϕ : 2π

∆ϕ = ∆t · T
2π

Il comparatore di fase può essere realizzato in vari modi, tuttavia l'informazione

generata è sempre la medesima, ossia una grandezza elettrica che rappresenta

l'ampiezza dello sfasamento fra i segnali confrontati.
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1.3 SPECIFICHE DI PROGETTO

In condizioni di regime il segnale generato dal comparatore di fase è costante, e

lo sarà anche il segnale di comando del VCO; tale condizione è de�nita aggancio.

Inserendo un divisore di frequenza in cascata al VCO la condizione di aggancio

in fase non varia, ma poiché la frequenza fi è ottenuta scalando la frequenza fo

del VCO secondo il fattore N, l'e�etto sul segnale d'uscita equivale ad una mol-

tiplicazione della frequenza di riferimento.

∆φ W(s) VCO

:N

FREF

Figura 1.9: Schema a blocchi del PLL con divisore di frequenza.

Impiegando un anello PLL è dunque possibile sfruttare la stabilità di un oscillato-

re al quarzo a frequenza �ssa FREF per realizzare un controllo sulla frequenza del

segnale generato da un VCO a sintonia variabile. Le non linearità e le tolleranze

intrinseche del VCO risultano attenuate dalle proprietà del sistema a retroazione,

che opera un confronto continuo con il riferimento al quarzo.

La frequenza del segnale generato dal sistema può essere regolata agendo sul

fattore di divisione N, senza alterare la frequenza dell'oscillatore di riferimento

FREF .

1.3 Speci�che di progetto

Il generatore dovrà presentare le seguenti caratteristiche:

• Limiti di frequenza: fmin = 600MHz e fmax = 1200MHz;

• Componenti armoniche nella banda ISM (2,40 - 2,48 GHz) con ampiezza di

almeno -5 dBm;

• Risoluzione in frequenza: 100 kHz;
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1 OSCILLATORI A RADIOFREQUENZA E TECNICA PLL

• Stabilità in frequenza con minimo jitter;

• Purezza spettrale nelle armoniche del segnale generato;

• Tempo di risposta del sistema compatibile con l'utilizzo pratico dello stru-

mento.

Sebbene esistano in commercio dispositivi che realizzano PLL in forma comple-

tamente integrata, non è facile esaudire le speci�che richieste. E' pertanto neces-

sario realizzare in forma modulare e discreta tutti i componenti del generatore RF.

Il generatore in progetto è realizzato impiegando la tecnica PLL esposta pre-

cedentemente. Il comparatore di fase e il divisore di frequenza sono contenuti in

un circuito integrato mentre il �ltro d'anello è realizzato mediante ampli�catori

operazionali. Lo schema a blocchi impiegato è riportato in Figura 1.10.

∆φ W(s) VCO
FREF

Circuito 

Integrato

Componenti RF 

professionali

AMP

Filtro d’anello

Riferimento 

al quarzo

∆φ W(s) VCO

:N

FREF AMP

Accoppiatore RF

Microcontrollore

Pulsanti

Display

Interfaccia

utente

Figura 1.10: Schema generale del generatore RF.

L'uscita del VCO è applicata all'ingresso di un ampli�catore RF a larga banda

(AMP), con lo scopo di ampli�care le armoniche del segnale a radiofrequenza.

Si è scelto inoltre di saturare leggermente lo stadio d'ingresso dell'ampli�catore

in modo da aumentare ulteriormente la distorsione e il contenuto armonico del
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1.3 SPECIFICHE DI PROGETTO

segnale d'uscita. L'impiego dell'ampli�catore consente altresì il funzionamento

del sistema indipendentemente dal carico.

L'accoppiatore RF permette di spillare una parte del segnale generato dal VCO,

ed impiegarlo come segnale di retroazione per il PLL.

Il circuito integrato che implementa il comparatore di fase e il divisore di fre-

quenza richiede l'impiego di una comunicazione digitale da realizzare mediante

microcontrollore. Lo stesso microcontrollore permetterà anche di gestire l'inter-

faccia verso l'utente, costituita da due pulsanti per selezionare la frequenza di

lavoro e da un display.
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Capitolo 2

Progetto della sezione analogica

Nello schema del progetto, presentato nel precedente capitolo, si possono identi�-

care quattro sezioni distinte: lo stadio di alimentazione, lo stadio RF, il sistema di

controllo a retroazione e l'unità digitale a microcontrollore. La sezione analogica

comprende lo stadio RF e il sistema di controllo a retroazione, costituito dal PLL

integrato e dal �ltro attivo. Lo stadio RF è composto dal VCO, dall'accoppiatore

direzionale e dall'ampli�catore RF. Come anticipato nell'introduzione, la realiz-

zazione di un VCO e di un ampli�catore RF adatti a lavorare un banda UHF è

di di�cile realizzazione discreta, ed è pertanto conveniente ricorrere a dispositivi

commerciali. Nei paragra� seguenti saranno analizzati i componenti scelti per il

progetto, e sarà descritta la progettazione della sezione di controllo analogico.

2.1 VCO e ampli�catore RF

Per le esigenze del progetto sono stati scelti il VCO ZX95-1200W-S+ e l'ampli�-

catore RF ZX60-3018G-S+, prodotti dalla ditta Mini-Circuits [10]. I componenti

sono stati accuratamente analizzati e sottoposti a misure per stabilire il loro e�et-

tivo impiego nel progetto; nei paragra� seguenti sono descritte le caratteristiche

dei dispositivi e le misure condotte.
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2 PROGETTO DELLA SEZIONE ANALOGICA

2.1.1 Il VCO ZX95-1200W-S+

Il VCO ZX95-1200W-S+ è contenuto in un contenitore metallico schermato, prov-

visto dei terminali per la tensione di alimentazione e per la tensione di sintonia,

mentre il connettore d'uscita RF è di tipo SMA. Le caratteristiche peculiari del

VCO sono riportate in Tabella 2.1.

Alimentazione Frequenza Power Out Phase Noise

12 V DC, 30 mA 612 - 1200 MHz 10 dBm typ. 117 dBc/Hz, 100 kHz

Figura 2.1: Caratteristiche fondamentali del VCO.

Il datasheet del componente [12] fornisce numerose informazioni, ed alcuni dati

indicativi sulla linearità e sul guadagno dinamico del VCO, tuttavia ai �ni del pro-

getto è necessario caratterizzare la curva tensione/frequenza del dispositivo con

maggiore precisione. E' necessario inoltre valutare la forma d'onda del segnale

d'uscita, ed analizzarne lo spettro in frequenza.

2.1.2 Caratteristica V/f e guadagno dinamico del VCO

Per poter tracciare la caratteristica tensione/frequenza del VCO è necessario re-

golare manualmente la tensione di comando e misurare la frequenza del segnale

d'uscita al variare di essa. A tale scopo è stato realizzato il circuito di prova

rappresentato in Figura 2.2.

10k

+18 V

100nF

+12 V

Vtune

VCO

Vcc
sout

Figura 2.2: Circuito di prova per la caratterizzazione del VCO.

La tensione di comando è stata variata nell'intervallo consentito dai limiti dal

VCO, tra 0 V e 18 V, mediante un potenziometro multigiro. La tensione di

sintonia è stata misurata mediante un multimetro Agilent U1242A, mentre la

frequenza del segnale d'uscita è stata misurata mediante l'analizzatore di spettro
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2.1 VCO E AMPLIFICATORE RF

Agilent EXA Signal Analyzer N9010A. La caratteristica tensione/frequenza del

VCO si ottiene tracciando un gra�co XY dei dati ottenuti tenendo in ascissa il

valore della tensione di comando. Il calcolo del guadagno dinamico ∂f
∂V

si può

eseguire a passi discreti, come rapporto di�erenziale fra due valori di frequenza

contigui e l'incremento di tensione relativo, nella forma:

Gi =
∆fi
∆Vi

=
fi+1 − fi
Vi+1 − Vi

I risultati ottenuti dal calcolo del guadagno di�erenziale hanno evidenziato una

maggiore sensibilità del VCO per tensioni di comando inferiori a circa 12V, dove

il guadagno vale circa 50 MHz/V. Per tensioni superiori il guadagno decresce

progressivamente, �no a circa 30 MHz/V. La caratteristica tensione/frequenza

del VCO e l'andamento del guadagno di�erenziale sono riportati nel gra�co di

Figura 2.3.
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Guadagno 

differenziale
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0
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600

700

800

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18

Tensione di comando VCO (V)

Figura 2.3: Caratteristica tensione/frequenza del VCO.

La curva continua rappresenta la caratteristica tensione/frequenza, che è lineare

nell'intero intervallo di variazione della tensione di comando. La linea tratteg-

giata rappresenta il guadagno di�erenziale, calcolato per incrementi di 1 V nella

tensione di comando. Si osserva come nel tratto iniziale il guadagno sia pressoché

costante attorno ai 35 MHz/V, per poi aumentare progressivamente e raggiungere

i 50 MHz/V, prima di diminuire nuovamente. La curva tratto-punto rappresenta

l'interpolazione polinomiale dei punti individuati dal guadagno di�erenziale.
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2 PROGETTO DELLA SEZIONE ANALOGICA

2.1.3 Analisi della forma d'onda generata dal VCO

L'analisi della forma d'onda generata dal VCO è necessaria al �ne di stabilirne il

possibile impiego nel PLL. Dallo schema a blocchi di Figura 1.9 si può notare che

il segnale generato dal VCO viene applicato all'ingresso del divisore di frequenza,

tramite l'accoppiatore RF. Lo stadio d'ingresso del divisore di frequenza opera

una squadratura del segnale, per e�ettuare il conteggio dei fronti d'onda di salita.

E' dunque necessario che tali fronti siano monotòni, e privi di oscillazioni duran-

te il passaggio per lo zero, per non alterare il processo di conteggio. E' inoltre

fondamentale che non vi siano più transizioni per lo zero durante un periodo del

segnale; eventuali transizioni spurie sarebbero infatti rivelate dal divisore di fre-

quenza come fronti di salita, falsandone il funzionamento. Il segnale può dunque

presentare un certo tasso di distorsione, ma devono essere rispettate le condizio-

ni sui fronti di salita e sulle transizioni per lo zero. Per visualizzare la forma

d'onda generata dal VCO il segnale d'uscita è stato applicato all'ingresso di un

oscilloscopio digitale Philips PM3340, avente una banda di 2 GHz ed impedenza

d'ingresso di 50 Ω. Le forme d'onda del segnale generato dal VCO alle frequenze

di 600 MHz e di 1 GHz sono riportate nelle Figure 2.4 e 2.5.

Figura 2.4: Forma d'onda all'uscita del VCO alla frequenza di 600 MHz.
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2.1 VCO E AMPLIFICATORE RF

Figura 2.5: Forma d'onda all'uscita del VCO alla frequenza di 1 GHz.

Osservando le forme d'onda acquisite si può notare che il VCO genera una sinu-

soide leggermente distorta. Si può notare inoltre che la forma d'onda è diversa

nelle due immagini, e che in Figura 2.5 appare asimmetrico. Questo implica che

il segnale generato dal VCO presenta una distorsione variabile con la frequenza

di lavoro e che le componenti armoniche del segnale sono caratterizzate da una

distorsione di fase, anch'essa dipendente dalla frequenza. Si può tuttavia dedurre

che il segnale è su�cientemente buono da non in�uenzare il comportamento del

divisore di frequenza, in quanto i fronti d'onda appaiono de�niti e non si veri�-

cano transizioni spurie per lo zero. Il VCO ZX95-1200W-S+ è pertanto adatto

all'applicazione nella catena di controllo a PLL.

2.1.4 Spettro del segnale d'uscita del VCO

Poiché le misure e�ettuate con l'oscilloscopio hanno evidenziato una distorsione

del segnale è necessario ottenere una caratterizzazione anche in frequenza, impie-

gando l'analizzatore di spettro Agilent N9010A. L'analizzatore è stato impostato

in modalità full span da 9 kHz a 3,6 GHz; per evitare la saturazione dello stadio

d'ingresso, è stata impostata una attenuazione di 40 dB e un livello di riferimento

di 23 dBm. In�ne, la modalità di visualizzazione è stata impostata in averaging,

al �ne di e�ettuare una media sui valori del segnale analizzato e rendere più leg-
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2 PROGETTO DELLA SEZIONE ANALOGICA

gibile la visualizzazione sul display. Utilizzando la funzione peak table sono state

evidenziate le frequenze di picco misurate dall'analizzatore, che corrispondono

alle armoniche del segnale generato dal VCO. Nelle Figure 2.6 e 2.7 sono ripor-

tati gli screenshot delle immagini ottenute dall'analizzatore di spettro, con VCO

sintonizzato rispettivamente alla frequenza di 600 MHZ e di 1 GHz.

Figura 2.6: Spettro del VCO alla frequenza di 600 MHz.

L'analisi dello spettro conferma quanto già evidenziato sulla distorsione del segna-

le. Appaiono infatti numerose armoniche, con ampiezza decrescente all'aumentare

dell'ordine. L'ampiezza delle armoniche varia anche in funzione della frequenza

alla quale è sintonizzato il VCO, poiché come evidenziato dalle misure e�ettuate

con l'oscilloscopio, le caratteristiche di distorsione del segnale generato dal VCO

non si mantengono costanti su tutta la banda.

La misura e�ettuata con l'analizzatore di spettro consente inoltre di osservare che

è possibile disporre di toni armonici alle frequenze richieste dalla speci�ca di pro-

getto. E' necessario tuttavia incrementare la potenza dei toni armonici mediante

un ampli�catore a radiofrequenza.
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2.1 VCO E AMPLIFICATORE RF

Figura 2.7: Spettro del VCO alla frequenza di 1 GHz.

2.1.5 L'ampli�catore RF ZX60-3018G-S+

In riferimento a quanto esposto nel Capitolo 1, lo stadio ampli�catore permette

di ampli�care le frequenze armoniche del segnale entro la banda del dispositivo,

oltre ad o�rire il necessario disaccoppiamento tra lo stadio PLL e il carico. Ai

�ni del progetto, si è scelto di pilotare l'ampli�catore in overdrive, saturandone

appositamente lo stadio d'ingresso, allo scopo di aumentare ulteriormente il tasso

di distorsione del segnale a radiofrequenza, ed esaltarne così il contenuto armoni-

co. Le caratteristiche fondamentali dell'ampli�catore riportate nel datasheet [11]

sono riassunte in Tabella 2.1:

Alimentazione Banda Gain Noise Figure Output Power

12 V DC 20 - 3000 MHz 20 dB typ. 2.7 dB typ. 13 dBm max.

Tabella 2.1: Caratteristiche dell'ampli�catore RF.

Il circuito interno all'ampli�catore, riportato nello schema di Figura 2.8, è rea-

lizzato mediante un singolo transistor polarizzato in classe C. L'adattamento

dell'impedenza d'ingresso a 50 Ω è ottenuto mediante l'impiego di un trasforma-

tore. Analogamente al VCO, l'ampli�catore è dotato di un �ltro LC sulla linea

d'alimentazione.
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Cin

sin
RG

Q1

RD

Cf
V cc

Cout

sout

Figura 2.8: Schema interno dell'ampli�catore RF.

La potenza massima d'uscita di 13 dBm di�erisce poco dai 10 dBm già erogati

dal VCO, pertanto alla frequenza fondamentale non si osserverà una grande am-

pli�cazione. L'ampli�catore risulta invece molto e�cace nell'esaltare le frequenze

armoniche. Lo spettro del segnale presente all'uscita dell'ampli�catore, con VCO

sintonizzato alla frequenza di 600 MHz, è riportato in Figura 2.9.

Figura 2.9: Spettro del segnale all'uscita dell'ampli�catore, con VCO sintonizzato

alla frequenza di 600 MHz.
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2.1 VCO E AMPLIFICATORE RF

Confrontando i dati forniti dall'analizzatore sulla potenza dei toni armonici è

possibile calcolare l'e�ettivo aumento di potenza introdotto dall'ampli�catore sui

singoli toni.

Frequenza (MHz) Potenza VCO (dBm) Potenza OUT (dBm) Guadagno (dB)

600 7,91 11,96 4,05

1200 -15,37 1,64 17,01

1800 -11,64 1,99 13,63

2400 -35,42 -10,88 24,54

Figura 2.10: Confronto fra la potenza dei toni armonici con l'introduzione

dell'ampli�catore RF.

Osservando i dati riportati nella tabella 2.10 in merito al guadagno delle singole

frequenze armoniche si evince che l'ampli�catore esalta maggiormente i toni ar-

monici rispetto al tono fondamentale. Il guadagno di 24,54 dB alla frequenza di

2,4 GHz risulta superiore al guadagno di 20 dB dichiarato nel datasheet. Questo

apparente aumento del guadagno è causato dell'e�etto combinato dell'ampli�ca-

zione del tono e della distorsione indotta dalla saturazione dello stadio d'ingresso

dell'ampli�catore. Nello screenshot di Figura 2.9 appare anche un tono armonico

alla frequenza di 3 GHz, con potenza di -7,56 dBm. Tale tono risulta del tutto

assente in Figura 2.6, ed è indotto di fatto dalla saturazione dell'ampli�catore.

Nel corso del Capitolo 5 sono esposti risultati più dettagliati ottenuti dalle misure

e�ettuate sul generatore, che evidenziano la comparsa dei toni armonici �no ad

oltre 8 GHz. La potenza dei toni armonici generati in banda ISM è superiore al

livello minimo di -5 dBm richiesto dalla speci�ca, e dunque l'ampli�catore risulta

adeguato per l'impiego di progetto.
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2 PROGETTO DELLA SEZIONE ANALOGICA

2.2 PLL integrato: il dispositivo LMX2346

Il mercato o�re una grande varietà di circuiti integrati adatti allo scopo. Per

ragioni di costo e reperibilità è stato scelto il dispositivo LMX2346 prodotto da

National Semiconductors. La struttura interna del circuito integrato è riportata

nello schema a blocchi di Figura 2.11.

LMX2346/LMX2347

PLLatinum™ Frequency Synthesizer for RF Personal

Communications

LMX2346 2.0 GHz

LMX2347 2.5 GHz
General Description
The LMX2346/7 are high performance frequency synthesiz-

ers with an integrated 32/33 dual modulus prescaler. The

LMX2346 is designed for RF operation up to 2.0 GHz. The

LMX2347 is designed for RF operation up to 2.5 GHz. Using

a proprietary digital phase locked loop technique, the

LMX2346/7 generates very stable, low noise control signals

for UHF and VHF voltage controlled oscillators.

Serial data is transferred into the LMX2346/7 via a three-line

MICROWIRE interface (DATA, LE, CLOCK). Supply voltage

range is from 2.7V to 5.5V. The charge pump provides 4 mA

output current.

The LMX2346/7 are manufactured using National’s 0.5µ

ABiC V silicon BiCMOS process and is available in 16-pin

TSSOP and 16-pin CSP packages.

Features
n RF operation up to 2.5 GHz

n 2.7V to 5.5V operation

n Digital & Analog Lock Detect

n 32/33 Dual modulus prescaler

n Excellent Phase Noise

n Internal balanced, low leakage charge pump

n Pin Compatible to LMX2323

Applications
n Cellular DCS/PCS/3G infrastructure equipment

n Wireless Local Area Networks (WLANs)

n Other wireless communication systems

Functional Block Diagram

20038406

PLLatinum™ is a trademark of National Semiconductor Corporation.
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Figura 2.11: Schema a blocchi interno del circuito integrato LMX2346.

I blocchi fondamentali del sistema sono costituiti dal comparatore di fase e dai

due divisori indicati come Reference Divider eMain Divider, che operano secondo

lo schema di Figura 2.12.

OSCIN Sensitivity Test Setup

20038413

Notes:

1. Test Conditions: R_CNTR = 1000, LD_OUT = 2, PD = 0.

2. Sensitivity limit is reached when the frequency error of the divided RF input is greater than or equal to 1 Hz.

1.0 Functional Description
The basic phase-lock-loop (PLL) configuration consists of a

high-stability crystal reference oscillator, a frequency synthe-

sizer such as the National Semiconductor LMX2346/7, a

voltage controlled oscillator (VCO), and a passive loop filter.

The frequency synthesizer includes a phase detector, cur-

rent mode charge pump, a programmable reference divider,

and a programmable feedback divider. The VCO frequency

is established by dividing the crystal reference signal down

via the reference divider to obtain a frequency that sets the

comparison frequency. This reference signal, fr, is then pre-

sented to the input of a phase/frequency detector and com-

pared with another signal, fp, the feedback signal, which was

obtained by dividing the VCO frequency down by way of the

feedback divider. The phase/frequency detector measures

the phase error between the fr and fp signals and outputs

control signals that are directly proportional to the phase

error. The charge pump then pumps charge into or out of the

loop filter based on the magnitude and direction of the phase

error. The loop filter converts the charge into a stable control

voltage for the VCO. The phase/frequency detector’s func-

tion is to adjust the voltage presented to the VCO until the

feedback signal’s frequency and phase match that of the

reference signal. When this “phase-locked” condition exists,

the RF VCO’s frequency will be N times that of the compari-

son frequency, where N is the feedback divider ratio.
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Figura 2.12: Funzionamento dei divisori interni al LMX2346.

Il divisore Reference e�ettua la divisione del segnale di clock di riferimento se-

condo un fattore intero programmabile da 2 a 1024; questo permette grande

�essibilità nella scelta della frequenza di riferimento e della frequenza di lavoro

del comparatore di fase, che può funzionare �no a 10 MHz. Poiché i divisori
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2.3 PLL INTEGRATO: IL DISPOSITIVO LMX2346

operano necessariamente secondo fattori di divisione discreti, la frequenza di la-

voro del comparatore di fase individua anche la risoluzione in frequenza del PLL.

Come da speci�ca di progetto è stata scelta la frequenza di 100 kHz.

Il blocco indicato come Main Divider, o divisore di catena, è un completo diviso-

re a doppio modulo con stadio d'ingresso a logica ECL, in grado di lavorare �no

alla frequenza di 2 GHz. Internamente al dispositivo, lo stadio ECL è seguito

da due divisori CMOS in cascata, che realizzano un completo prescaler a doppio

modulo. I registri interni sono programmabili mediante 15 bit di con�gurazione,

che consentono di ottenere un fattore di divisione intero fra 992 e 32767.

Il comparatore di fase è realizzato mediante macchina a stati �niti, nota anche

come comparatore di tipo II, con uscita di tipo TRISTATE.

Il dispositivo o�re anche un pin multifunzione, indicato con LD, che può essere

agevolmente utilizzato in sede di collaudo. Di particolare interesse è la funzione di

riconoscimento d'aggancio digitale: una logica interna misura il ritardo temporale

tra i fronti dei segnali applicati al comparatore di fase e segnala la condizione di

aggancio, cambiando lo stato logico al pin LD se tale ritardo è contenuto entro i 15

ns. I test condotti sul dispositivo, documentati nel Capitolo 5, hanno dimostrato

che il segnale al pin LD e il segnale all'uscita della pompa di carica presentano un

accoppiamento non trascurabile, che può causare un incremento dello jitter sul

segnale regolato dal PLL. E' dunque opportuno sfruttare le potenzialità o�erte

dal pin LD esclusivamente in sede di prototipo e collaudo.

La programmazione dei fattori di divisione e delle ulteriori funzioni interne al-

l'LMX2346, come ad esempio la modalità a basso consumo o l'abilitazione del

pin LD, avviene attraverso una interfaccia seriale di tipo MICROWIRE, del tut-

to compatibile con lo standard SPI (Serial Peripheral Interface), adottato dalla

maggioranza dei microcontrollori disponibili sul mercato.

Ulteriori approfondimenti sull'interfaccia di comunicazione digitale sono esposti

nel Capitolo 3.
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2 PROGETTO DELLA SEZIONE ANALOGICA

2.3 Considerazioni sul riferimento di frequenza

Durante le prime fasi di progettazione del generatore si è deciso di impiegare il

generatore di clock STCL1160, prodotto da ST Microelectronics. Si tratta di

un oscillatore integrato con caratteristiche molto promettenti; il datasheet indica

infatti una precisione dell'1,5% fra le temperature di -20 e +85 gradi centigra-

di, con jitter di 150 ps pp. Essendo realizzato senza l'impiego di un cristallo di

quarzo, il dispositivo è molto economico e miniaturizzato, ed è impiegato nel-

la temporizzazione di circuiti digitali anche relativamente esigenti, come porte

USB per computer, UART, etc. La generazione del clock è ottenuta mediante un

oscillatore RC tarato su silicio, seguito da un divisore di frequenza, allo scopo di

attenuare il rumore di fase e lo jitter del generatore RC.

C

R1

R2

Divider Out

Figura 2.13: Schema di principio del generatore STCL1160.

Anche le misure e�ettuate sul prototipo del PLL hanno confermato i dati dichia-

rati in merito alla precisione sul valore della frequenza, tuttavia l'entità dello jitter

si è rivelata decisamente inaccettabile. La struttura del PLL esalta infatti ogni

imperfezione del riferimento di frequenza; poiché la frequenza d'uscita è ottenuta

dalla moltiplicazione della frequenza di riferimento per il valore N del divisore di

catena, ogni imprecisione del riferimento è riportata, ampli�cata del medesimo

fattore N, all'uscita.

Si è reso dunque necessario l'impiego di un oscillatore di riferimento a cristal-

lo di quarzo. La realizzazione di un oscillatore al quarzo non richiede circuiti

particolarmente elaborati; è possibile ad esempio sfruttare uno stadio invertitore

in tecnologia CMOS ed alcuni componenti passivi per realizzare un oscillatore

di Pierce come descritto nel Capitolo 1. Il difetto principale della realizzazione

discreta è tuttavia la sensibilità alle variazioni ambientali, in particolar modo alle

30



2.3 CONSIDERAZIONI SUL RIFERIMENTO DI FREQUENZA

variazioni di temperatura. Poiché la temperatura interna al generatore non è

controllata, e dipende da numerosi fattori, come il riscaldamento dei componen-

ti interni e la temperatura ambiente, la frequenza di riferimento del cristallo di

quarzo può discostarsi di qualche unità percentuale sul valore dichiarato.

E' stato dunque scelto di impiegare un oscillatore al quarzo di tipo AQO08, dotato

di compensazione interna, costruito dalla Auris GmbH. Il dispositivo è racchiuso

in uno schermo metallico sigillato, e contiene al suo interno tutti i componenti

necessari alla generazione di un segnale digitale TTL compatibile. Per compensa-

re le variazioni della frequenza di risonanza del quarzo rispetto alla temperatura,

è impiegata internamente la struttura TCXO (Temperature Controlled Crystal

Oscillator) rappresentata in Figura 2.14.

Osc. Bu�er Out

XTAL

NTC

Figura 2.14: Schema interno di principio del generatore al quarzo

termocompensato.

La struttura TCXO è realizzata aggiungendo al cristallo di quarzo un condensa-

tore variabile VARICAP. In questo modo la frequenza di risonanza del sistema

può essere variata agendo sulla tensione di comando del VARICAP. La tensione

di comando è ottenuta impiegando un elemento termosensibile, come una resi-

stenza NTC oppure un diodo PN, ed un circuito analogico di condizionamento

in grado di tradurre la variazione di temperatura in una variazione di tensione.

Realizzando il circuito in modo che la variazione della tensione di comando sia

tale da bilanciare la variazione della frequenza di risonanza del quarzo, si ottiene

una compensazione che tende a mantenere costante la frequenza di oscillazione

del circuito al variare della temperatura.

I risultati ottenuti impiegando questo dispositivo si sono rivelati migliori, infatti

la frequenza del segnale generato dal PLL coincide con quella misurata dall'a-

nalizzatore di spettro a meno di qualche unità per milione, anche riscaldando e
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2 PROGETTO DELLA SEZIONE ANALOGICA

ra�reddando l'oscillatore AQO08. L'entità dello jitter è del tutto trascurabile,

in quanto di�cilmente apprezzabile anche aumentando la risoluzione spettrale

dell'analizzatore.

2.4 Progetto dell'accoppiatore RF

Scopo dell'accoppiatore RF è il prelievo di una piccola parte del segnale genera-

to dal VCO al �ne di ottenere il segnale di retroazione da inviare al divisore di

frequenza. In questa operazione è necessario mantenere inalterato, per quanto

possibile, il segnale inviato all'ampli�catore, ed è inoltre fondamentale garantire

l'adattamento di impedenza fra VCO ed ampli�catore al �ne di evitare ri�essio-

ni che in�uenzerebbero il conteggio dello stadio divisore del PLL. Il componen-

te RF tipicamente impiegato allo scopo è l'accoppiatore direzionale, che sfrutta

l'accoppiamento induttivo e capacitivo fra due conduttori paralleli di dimensioni

opportunamente calibrate per ottenere il rapporto di attenuazione e garantire l'a-

dattamento di impedenza. L'accoppiatore direzionale può essere realizzato anche

impiegando un trasformatore.

Lo stadio d'ingresso del PLL non impone particolari limiti di distorsione o di

rumore, poiché, come spiegato in precedenza, è su�ciente garantire che i fronti

d'onda del segnale siano monotòni. La sensibilità dello stadio d'ingresso del cir-

cuito integrato LMX2346 al variare della frequenza è descritta nel datasheet, ed

è riportata nel gra�co di Figura 2.15.

Si osserva che nella banda tra 600 MHz e 1200 MHz il segnale da applicare allo

stadio divisore deve avere una potenza minima di -20 dBm. Poiché la potenza

massima ammessa allo stadio d'ingresso è limitata a 0 dBm, ne consegue che la

dinamica dello stadio d'ingresso del PLL è approssimabile a circa 20 dB. Alla

luce delle precedenti considerazioni si evince che non è necessario l'impiego di

uno speci�co accoppiatore direzionale, ma è su�ciente attenuare il segnale prele-

vato dal VCO per non danneggiare l'ingresso del PLL. La struttura più semplice

ed economica in grado di realizzare tale attenuazione è il partitore di tensione.

Trattandosi tuttavia di segnali a radiofrequenza, è necessario porre particolare at-

tenzione alla realizzazione del partitore, impiegando componenti adatti a lavorare

alle frequenze d'interesse. Conoscendo inoltre il valore dell'impedenza d'ingresso

del PLL integrato, si può realizzare l'attenuazione impiegando solamente una re-
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Typical Performance Characteristics (Continued)

LMX2346 FIN Sensitivity vs Frequency at 5.5V

20038428

LMX2347 FIN Sensitivity vs Frequency at 3.0V

20038429
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Figura 2.15: Sensibilità dello stadio d'ingresso del dispositivo LMX2346.

sistenza, secondo lo schema di Figura 2.16. Il condensatore Cx è inserito in serie

alla resistenza Rx allo scopo di disaccoppiare le componenti continue tra i due

stadi.

VCO

LMX2346
Rx

Accoppiatore RF

Cx

AMP.

RF

Zin

Figura 2.16: Struttura del partitore

Il datasheet dell'LMX2346 o�re informazioni molto dettagliate sull'impedenza

d'ingresso dello stadio divisore ECL nella banda desiderata, come riportato in

Figura 2.17.

Si osserva come l'impedenza d'ingresso comprenda una componente reattiva di ti-

po capacitivo che introduce uno sfasamento sul segnale e�ettivamente presente al
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Figura 2.17: Impedenza d'ingresso dello stadio ECL - LMX2346

terminale d'ingresso del LMX2346. Lo sfasamento è in�uenzato anche dagli ele-

menti parassiti dei componenti impiegati per la realizzazione del partitore. Per

comprendere l'e�etto dello sfasamento sulla dinamica del sistema è opportuno

ricordare la relazione fra ritardo e sfasamento riportata nel Capitolo 1. Lo sfa-

samento sul segnale a radiofrequenza è rappresentato da un ritardo tra il fronte

d'onda del segnale generato dal VCO e il fronte d'onda del segnale e�ettivamente

presente all'ingresso del divisore. Nel momento in cui il divisore completa il con-

teggio impostato e cambia lo stato della sua uscita, il fronte d'onda del segnale

d'uscita sarà in ritardo rispetto al segnale generato dal VCO, a causa dello sfasa-

mento a radiofrequenza e del ritardo introdotto dalla commutazione degli stadi

interni del divisore. Tuttavia, poiché la frequenza di commutazione del segnale

all'uscita del divisore è di 100 kHz, ovvero tre ordini di grandezza inferiore alla

frequenza di lavoro del VCO in cui è presente lo sfasamento, tale ritardo risulta

del tutto trascurabile.

La possibilità di trascurare lo sfasamento consente di condurre il dimensiona-

mento del partitore considerando il modulo dell'impedenza complessa d'ingresso,

che nella banda d'interesse va da circa 142 Ω a circa 264 Ω.

L'ampiezza del segnale generato dal VCO è calcolabile in base alla potenza

dichiarata nel datasheet per un carico da 50 Ω. Si ottiene:

P = 10 · log

(
PdBm
1mW

)
= 10mW
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Il valore e�cace della tensione su un carico di 50 ohm risulta:

VV CO =
√
P ·R =

√
10mW · 50Ω ' 0, 707V

La massima potenza all'ingresso del PLL deve essere inferiore a 0 dBm. Il va-

lore e�cace della tensione massima, calcolato sul massimo valore dell'impedenza

d'ingresso, pari a 264Ω, vale:

P = 10 · log

(
PdBm
1mW

)
= 1mW

V264Ω =
√
P ·R =

√
1mW · 264Ω ' 0, 51V

La resistenza Rx necessaria a realizzare il partitore dovrà dunque valere:

VV CO =

(
1 +

Rx

|ZIN |

)
· V264Ω ⇒ Rx ' 102Ω

Si sceglie per Rx il valore commerciale di 100Ω. I test condotti hanno dimostrato

il buon funzionamento della struttura.

Durante la realizzazione del primo prototipo si è scelto di inserire la resistenza

su un tratto di circuito stampato opportunamente dimensionato, rappresentato

in Figura 2.18.

Figura 2.18: Accoppiatore RF realizzato tramite pista calibrata su PCB.

Tale soluzione è funzionale, ma richiede l'impiego di una certo numero di connet-

tori SMA e di cavetti intestati. Il dimensionamento del tratto di circuito stampato
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richiede inoltre molta cura, per garantire l'adattamento dell'impedenza di linea.

E' stata quindi adottata una soluzione alternativa che minimizza l'impiego di

cavi e connettori e che sempli�ca il collegamento. Analizzando le caratteristiche

meccaniche del VCO e dell'ampli�catore, si può notare che i rispettivi connettori

sono perfettamente allineati. Questo suggerisce di collegarli mediante un breve

tratto di cavo schermato, utilizzando solamente due connettori SMA. Al �ne di

realizzare il partitore, in luogo del cavo schermato è stato collegato solamente un

tratto di �lo conduttore centrale, sul quale è stata saldata radialmente la resisten-

za Rx da 100Ω. Sono state testate numerose tipologie di resistenze, a partire dalle

normali resistenze a carbone e a �lo avvolto �no ai più piccoli formati SMD. Si è

osservato che l'induttanza parassita introdotta dalla struttura delle resistenze a

�lo avvolto causa una dominanza della componente induttiva in alta frequenza,

e, anche riducendo il valore della resistenza, non è possibile contrastare l'e�etto

dell'induttanza parassita. Le resistenze ad impasto di carbone hanno dimostra-

to e�etti analoghi, mentre le resistenze a strato metallico in formato SMD 1206

hanno dato ottimi risultati. La schermatura del tratto di collegamento è stata

realizzata utilizzando un lamierino opportunamente sagomato. Il risultato del

lavoro è visibile nelle immagini sottostanti. La bontà del lavoro svolto è stata

veri�cata misurando l'attenuazione introdotta dal partitore, che è risultata di

fatto trascurabile. L'inserzione del partitore in luogo di un breve tratto di cavo

schermato comporta infatti una perdita inferiore a ' 1dB nell'intera banda di

lavoro del sistema.

Figura 2.19: Componenti fondamentali dell'accoppiatore. Il tratto di �lo che

unisce i dispositivi RF misura circa 2 cm.
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Figura 2.20: Il perno conduttore collega il VCO e l'ampli�catore. In secondo

piano, il lamierino in rame già sagomato.

Figura 2.21: La sagomatura del lamierino realizza un'apertura di ridotte

dimensioni per far uscire il terminale libero della resistenza interna.
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Figura 2.22: Accoppiatore montato sulla realizzazione �nale. Si nota la breve

distanza tra il tratto a radiofrequenza e l'ingresso del PLL.
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2.5 PROGETTO DEL FILTRO D'ANELLO

2.5 Progetto del �ltro d'anello

Le caratteristiche dinamiche del sistema sono stabilite dal tipo di regolatore,

noto anche come �ltro d'anello. Per individuare la tipologia del regolatore da

impiegare, è necessario studiare le caratteristiche dei blocchi che compongono

l'anello del sistema, schematizzati in Figura 2.23.

∆φ W(s) VCO
FREF

:N

Figura 2.23: Schema a blocchi dell'anello PLL.

Analogamente alla simbologia adottata nel Capitolo 1, il blocco ∆ϕ indica il

comparatore di fase, il blocco W (s) indica il �ltro d'anello, e il blocco indicato

con :N rappresenta il divisore di catena. I vari blocchi sono analizzati in dettaglio

nei paragra� seguenti.

2.5.1 Comparatore di fase

Al �ne di ricavare un modello dinamico del comparatore di fase è necessario stu-

diarne il principio di funzionamento e le caratteristiche del circuito nel quale esso

andrà inserito. Analizzado lo schema a blocchi del circuito integrato LMX2346,

riportato in Figura 2.11, si può osservare che il segnale d'uscita del comparatore

di fase è applicato al blocco indicato come Charge Pump. Tale blocco opera una

conversione tensione-corrente, generando all'uscita del comparatore di fase al pin

CPo un segnale di corrente. Il �ltro d'anello va dimensionato come una transre-

sistenza, ricavando l'espressione della tensione d'uscita in funzione della corrente

d'ingresso:

R1|2 =
∂Vo
∂Iin

⇒ Vtune = R1|2 · ICPo

In Figura 2.24 è riportato un esempio di schema adatto alla realizzazione del �ltro

d'anello a transresistenza, suggerito da National Semiconductors nell'Application

39



2 PROGETTO DELLA SEZIONE ANALOGICA

Note 1001 [2]. La disponibilità del segnale d'ingresso in corrente consente an-

che di risolvere le problematiche derivanti dal pilotaggio in tensione, analizzate

approfonditamente nei testi di elettronica [1]. Il �ltro d'anello a transresistenza

CPo

C1

R1

C2

R2

C3

Vtune

Figura 2.24: Filtro d'anello realizzato con componenti passivi, secondo lo schema

a transresistenza.

presenta tuttavia una limitazione intrinseca derivante dalla tensione massima d'u-

scita, vincolata alla tensione di alimentazione della pompa di carica. Nel progetto

tale tensione è di 5V, mentre la tensione Vtune di comando per il VCO deve invece

poter variare da zero ad oltre 16V. La necessità di aggiungere uno stadio ampli�-

catore di tensione ha portato all'impiego di un ampli�catore operazionale, che è

stato ulteriormente sfruttato non solo come semplice elemento di ampli�cazione,

ma come parte integrante del regolatore. E' stato dunque scelto di realizzare il

regolatore mediante una struttura a �ltro attivo.

La struttura del �ltro attivo può essere de�nita mediante uno studio più ap-

profondito delle caratteristiche della pompa di carica. E' possibile schematizzare

il funzionamento della pompa di carica secondo uno schema equivalente, riportato

in Figura 2.25.
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Vcc

Ic

Ic

Open

Load

Figura 2.25: Schema equivalente del circuito interno del sistema a pompa di carica.

La pompa di carica è composta da due generatori di corrente, che possono

essere collegati al carico mediante un commutatore. La corrente IL che scorre nel

carico sarà dunque:

• Ic, quando il commutatore è nella posizione superiore;

• nulla, quando quando il commutatore è nella posizione intermedia;

• −Ic, quando il commutatore è nella posizione inferiore.

Lo spostamento del commutatore nelle varie posizioni avviene ad opera della mac-

china a stati �niti impiegata nel comparatore di fase. I generatori di corrente sono

realizzati internamente al circuito integrato LMX2346 mediante con�gurazioni a

specchio, pertanto il loro funzionamento è subordinato alla tensione presente sul

carico. Il datasheet indica per i generatori di corrente una tensione di saturazione

di circa 0,2 V, pertanto la pompa di carica funziona correttamente nell'intervallo

di tensioni d'uscita fra VL,min = 0, 2V e VL,max = 4, 8V .

Il regolatore attivo è realizzato impiegando un ampli�catore operazionale in con-

�gurazione invertente, secondo lo schema riportato in Figura 2.26. Rispetto al-

la struttura non invertente, la struttura invertente permette di dimensionare il

regolatore con maggiore facilità; la funzione di trasferimento del regolatore, in

riferimento allo schema di 2.26, risulta infatti:

W (s) = −Z2

R1

L'inversione di fase può essere compensata agendo sull'apposito registro interno

del LMX2346, come sarà esposto nel Capitolo 3.
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Vcc

Ic

Ic

Open −

+

R1

R2

R3

Z2

Vout

Figura 2.26: Filtro attivo realizzato mediante ampli�catore operazionale.

La corrente generata dalla pompa di carica attraversa la resistenza R1, che in

questa sede funge da convertitore corrente-tensione. Data l'uscita in corrente del

LMX2346 e la struttura del regolatore, sarebbe possibile anche evitare l'impiego

di R1, tuttavia si sceglie di considerare R1 per descrivere più facilmente la fun-

zione di trasferimento del regolatore, e per proteggere inoltre lo stadio d'ingresso

dell'ampli�catore operazionale. La tensione di modo comune VCM presente agli

ingressi dell'ampli�catore operazionale è �ssata dal partitore di tensione R2, R3,

ed è di fondamentale importanza per assicurare il corretto funzionamento della

pompa di carica. Per garantire infatti la simmetria di funzionamento dei genera-

tori di corrente interni alla pompa di carica durante le commutazioni, la tensione

VCM deve essere �ssata al valore pari alla metà della tensione di alimentazio-

ne. Alimentando il partitore R2 − R3 con la stessa tensione d'alimentazione del

LMX2346, si ottiene l'uguaglianza R2 = R3. Impiegando resistenze del medesimo

valore, prelevate dallo stesso lotto di componenti, si ottiene tipicamente un buon

match dei valori, che migliora la precisione sul valore di tensione ottenuto.

Il valore della resistenza R1 va dimensionato tenendo conto della tensione di sa-

turazione dei generatori di corrente della pompa di carica, indicato nel datasheet,

di Io,max = 5mA alla tensione di alimentazione di 5 V. Poiché si vuole evitare

la saturazione dei generatori di corrente, è necessario �ssare a priori l'intervallo

di tensione ammesso all'uscita della pompa di carica. Sempre in riferimento al

datasheet, è opportuno considerare per la tensione di saturazione il valore caute-

lativo di 0,5V; la tensione all'uscita della pompa di carica potrà dunque variare

da Vcp,min = 0, 5V a Vcp,max = 4, 5V . Il valore della resistenza R1 si può ora
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calcolare sulla base della corrente massima e dell'escursione di tensione:

R1 =
VCM − Vcp,min

Io,max
=

2, 5− 0, 5

5 · 10−3
= 400Ω (2.1)

Il valore commerciale più vicino risulta essere R1 = 390Ω.

Alla luce delle precedenti considerazioni è possibile formulare un modello dinami-

co del comparatore di fase. Il valor medio della corrente erogata all'uscita della

pompa di carica dipende dallo sfasamento tra i segnali d'ingresso. Per ottenere un

modello linearizzato è opportuno supporre che la di�erenza fra le fasi dei segnali

sia inferiore a 2π, in modo da considerare l'e�etto di un solo fronte di salita dei

due segnali confrontati dal comparatore di fase. In queste condizioni la corrente

media all'uscita della pompa di carica sarà:

kφ,I · ϕ = Imax ·
ϕ

2π
=

5mA

2π
· ϕ⇒ kφ,I ' 796µA/[rad] (2.2)

E' dunque possibile calcolare il guadagno dinamico in tensione del comparatore

di fase, che risulta:

kϕ = kφ,I ·R1 = 0, 31
V

[rad]
(2.3)

Il modello va completato osservando che il guadagno è stato calcolato sulla base

dello sfasamento fra i segnali, mentre invece nello schema a blocchi le grandezze

d'ingresso hanno la dimensione di una frequenza. Poiché la fase è legata alla

frequenza da un'operazione di integrazione, è necessario includere questo aspetto

nel modello astratto del comparatore di fase, aggiungendo nel dominio di Laplace

la divisione per la variabile s.

2.5.2 VCO e divisore di catena

Il guadagno dinamico del VCO è stato caratterizzato nel Paragrafo 1. Come

evidenziato in Figura 2.3, il guadagno varia tra 30 MHz/V e 50 MHz/V. Per

dimensionare correttamente il regolatore è opportuno considerare un guadagno

medio kV CO=40 MHz/V. Le speci�che progettuali prevedono uno step in frequen-

za di 100 kHz; conseguentemente, il divisore di catena dovrà assumere i valori

compresi tra gli estremi:

Nmin =
fmin
fc

=
600MHz

100kHz
= 6000

Nmax =
fmax
fc

=
1200MHz

100kHz
= 12000
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2.5.3 Dimensionamento del regolatore

Con le informazioni ricavate nell'analisi condotta nei precedenti paragra� è pos-

sibile tracciare il diagramma di Bode dell'anello T
′
, composto dal comparatore

di fase, dal VCO e dal divisore (privo quindi del solo regolatore). Sempre in rife-

rimento allo schema a blocchi di Figura 2.23, assumendo inizialmente W (s) = 1,

si ottiene:

T
′
(s) = kφ ·

1

s
· kV CO ·

1

N

Il guadagno d'anello T
′
è dipendente dal valore del parametro N, pertanto la fre-

quenza di attraversamento potrà assumere valori compresi tra: fc,min ' 1, 06kHz,

fc,max ' 2, 12kHz. L'andamento del guadagno d'anello del sistema senza regola-

tore è riportato nel diagramma di Bode di Figura 2.27. Le due rette rappresentano

il guadagno d'anello calcolato per N=6000 (retta tratteggiata) ed N=12000 (retta

continua).

E' opportuno far lavorare il comparatore di fase sempre attorno allo zero, in-

dipendentemente dalla frequenza di lavoro del generatore. Per ottenere questa

condizione è necessario impiegare un regolatore con azione integrale. Non è tut-

tavia possibile impiegare un integratore puro poiché mancherebbero i requisiti

per assicurare la stabilità del sistema. Lo sfasamento di 90 gradi introdotto dal-

l'integratore sulla fase del guadagno d'anello renderebbe infatti pressoché nullo il

margine di fase del sistema. Si rende dunque necessario l'impiego un regolatore

di tipo PI, descritto dalla funzione di trasferimento:

WPI(s) = GPI ·
1 + sτz
sτp

(2.4)

Il regolatore PI è caratterizzato dalla presenza del polo a pulsazione nulla e dello

zero a pulsazione ωz = 1
τz
. Impiegando il regolatore PI nel sistema e dimensionan-

do le costanti di tempo in modo da soddisfare la condizione ωz < ωc è possibile

ottenere l'e�etto integrativo in bassa frequenza, assicurando però il guadagno di

fase intorno alla frequenza di attraversamento del guadagno d'anello, allo scopo

di garantire la stabilità del sistema.

Al �ne di ottenere le prestazioni migliori dalla catena di controllo sono state at-

tuate di�erenti tipologie di dimensionamento, e sono stati svolti numerosi test sul

prototipo. La frequenza di attraversamento fc del guadagno d'anello più adatta,

che corrisponde alla banda del sistema a catena chiusa, si è rivelata attorno ad

850 Hz, con divisore di frequenza impostato al valore massimo. Per soddisfare i
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Figura 2.27: Risposta in frequenza della cascata dei blocchi costituenti l'anello

T
′
, valutata per N=6000 e N=12000.

requisiti sulla stabilità del sistema si è scelto di porre la frequenza dello zero del

regolatore PI ad una decade al di sotto della frequenza di attraversamento del

guadagno d'anello. Il diagramma di Bode del sistema compensato secondo questo

dimensionamento è riportato in Figura 2.28. Al variare del fattore di divisione

del divisore di frequenza del PLL la frequenza di attraversamento del sistema

sarà progressivamente crescente, mentre le caratteristiche di stabilità del sistema

risulteranno invariate.

La linea tratteggiata e la linea a tratto punto rappresentano l'andamento del

guadagno d'anello del sistema per N=12000 ed N=6000. La linea continua rap-

presenta invece la funzione di trasferimento del regolatore PI. Nel diagramma

della fase è opportuno osservare l'anticipo di fase introdotto dal regolatore e l'ef-

fetto sulla fase del guadagno d'anello (tratteggiata). Il margine di fase del sistema

è prossimo ai 90 gradi.

Lo schema del regolatore PI attivo è riportato in Figura 2.29. La rete di re-
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Figura 2.28: Diagramma di Bode del guadagno d'anello del sistema con regolatore

PI.

troazione dello stadio invertente è costituita dalla serie del condensatore Cp e

della resistenza Rz.

−

+

R1

VCM

CPo

Rz

Cp

Vout

Figura 2.29: Regolatore PI.

La funzione di trasferimento del �ltro attivo di Figura 2.29 è calcolabile come:

WPI(s) = −Z2

R1

= −
Rz + 1

sCp

R1

= −1 + sRzCp
sR1Cp

(2.5)

Il guadagno in banda del regolatore è calcolabile partendo dal rapporto fra le

frequenze di attraversamento del sistema privo del regolatore e dopo l'inserimento
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del regolatore. Si ottiene:

GREG =
Rz

R1

=
fc

fc,min
=

850Hz

1, 06kHz
= 0, 802 (2.6)

Noto il valore di R1 = 390Ω, si può calcolare il valore di Rz:

Rz = GREG ·R1 = 0, 802 · 390Ω = 312, 7Ω (2.7)

Per la resistenza Rz si sceglie il valore commerciale più vicino di 330 Ω. Il valore

del condensatore Cp è calcolabile sulla base della frequenza dello zero, che è stata

posta ad fc
10
. Si avrà:

fz =
fc
10

= 85Hz

fz =
1

2πωz
=

1

2πRzCp

Cp =
1

2πRzfz
= 5, 68 · 10−6F

Il valore commerciale più vicino a quello calcolato è di 5,6 µF . Il regolatore

impiegato nel prototipo è stato assemblato secondo il dimensionamento appena

condotto e le caratteristiche di dinamica e stabilità veri�cate con le misure han-

no confermato le ipotesi di progetto. Il circuito è stato tuttavia ulteriormente

migliorato in seguito all'analisi del segnale di comando generato dalla pompa di

carica. La commutazione dei generatori di corrente interni genera infatti impulsi

di corrente sulla resistenza R1 che possono essere approssimati da funzioni a gra-

dino. La variazione di corrente sulla resistenza R1 deve idealmente corrispondere

ad una variazione di corrente altrettanto rapida sulla rete di retroazione Rz, Cp.

Tuttavia, poiché a causa del limite intrinseco di slew rate in corrente l'ampli-

�catore operazionale non è in grado di generare impulsi di corrente a gradino,

è opportuno e�ettuare un �ltraggio sugli impulsi di corrente provenienti dalla

pompa di carica, al �ne di non portare mai l'ampli�catore operazionale in regime

di slew rate in corrente. Le prestazioni dell'ampli�catore subiscono infatti un

notevole degrado quando il circuito richiede la generazione di impulsi al di fuori

delle speci�che massime del dispositivo. Per �ltrare gli impulsi di corrente su R1

si è scelto di sostituire la resistenza R1 con due resistenze in serie, R1A ed R1B,

tali che R1A + R1B = R1. Fra il nodo intermedio e la massa è stato aggiunto il

condensatore di �ltro Cf , come rappresentato nello schema di Figura 2.30

I valori delle resistenze R1A ed R1B sono stati scelti rispettivamente di 180 Ω e
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Figura 2.30: Schema del regolatore con modi�ca dello stadio d'ingresso.

220 Ω. Il valore del condensatore Cf va calcolato tenendo conto del fatto che la

resistenza vista dai morsetti del condensatore, ai piccoli segnali, coincide con la

resistenza R1B, poiché l'uscita della pompa di carica è un segnale di corrente.

Il condensatore Cf forma con la resistenza R1B un �ltro del primo ordine. La

frequenza di taglio fcut di tale �ltro va posta ad un valore su�cientemente supe-

riore alla frequenza di attraversamento del guadagno d'anello, in modo da non

in�uenzare la stabilità del sistema. Si è deciso di �ssare fcut = 20kHz, pertanto

il valore della capacità risulta:

Cf =
1

2πR1Bfcut
= 36, 2 · 10−9F (2.8)

Il valore commerciale più vicino per il condensatore Cf è di 33 nF.

Il circuito del regolatore impiegato nel prototipo è stato quindi modi�cato in

base alla considerazione appena svolta e le misure hanno confermato le carat-

teristiche di banda e di stabilità garantite dal precedente dimensionamento del

regolatore. Nel Capitolo 5 sono riportate nel dettaglio le misure condotte sul

prototipo prima e dopo la modi�ca al regolatore.

L'analisi dello spettro del segnale generato dal sistema, riportato in Figura 2.31,

evidenzia tuttavia la necessità di ulteriori modi�che.

E' evidente la presenza di numerose armoniche attorno al tono fondamentale, a

passi di frequenza multipli di 100 kHz partendo dal tono fondamentale. La pre-

senza dei toni laterali è dovuta alle componenti ad alta frequenza degli impulsi

provenienti dalla pompa di carica, che sono �ltrati dal regolatore mediante il polo

del primo ordine introdotto dallo stadio R1A, R1B, Cf .
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Figura 2.31: Spettro del segnale generato alla frequenza di 800 MHz con regolatore

di tipo PI.

Allo scopo di attenuare i toni laterali e ridurre la dispersione spettrale del segnale

è possibile migliorare il �ltraggio delle componenti ad alta frequenza introducen-

do un ulteriore polo nella funzione di trasferimento del regolatore. Lo schema di

Figura 2.29 può essere modi�cato aggiungendo il condensatore CHF nella rete di

retroazione, come rappresentato nello schema di Figura 2.32.

Ricalcolando la funzione di trasferimento del �ltro, dopo alcuni passaggi si ottiene

la seguente forma di Bode:

W (s) =
1 + sRzCp

sR1 · (Cp + CHF ) · (1 + sRz(
Cp·CHF
Cp+CHF

))
(2.9)

Il requisito fondamentale da garantire è la stabilità del sistema. A tale sco-

po, la frequenza fp1 alla quale collocare il polo ad alta frequenza introdotto dal

condensatore CHF va scelta su�cientemente maggiore rispetto alla frequenza di

attraversamento del guadagno d'anello. Analogamente a quanto fatto per la fre-

quenza di taglio fcut dello stadio d'ingresso, si sceglie fp1 = 20kHz. In base a

quanto espresso dall'equazione 2.9 è possibile ricavare il valore del condensatore
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Figura 2.32: Regolatore PI con ulteriore �ltraggio ad alta frequenza.

CHF partendo dalla frequenza fp1 :

fp1 =
1

2πRz(
Cp·CHF
Cp+CHF

)

Ricavando dall'equazione precedente il valore di CHF si ottiene CHF = 24, 1 ·
10−9F , approssimabile al valore commerciale di 22 nF.

Gli e�etti dell'aggiunta del polo ad alta frequenza sono stati veri�cati mediante

misure con l'analizzatore di spettro. Le misure, riportate dettagliatamente nel

Capitolo 5, dimostrano che le armoniche laterali alle frequenze ±n · 100kHz ri-

sultano attenuate, ma il risultato non è esaustivo sulla speci�ca della purezza

spettrale. Al �ne di �ltrare meglio i disturbi ad alta frequenza sulla tensione

di comando per il VCO si è deciso di applicare un ulteriore �ltraggio mediante

l'impiego di un secondo �ltro attivo, in cascata al regolatore. Il �ltro è stato

realizzato mediante la cascata di due celle RC del primo ordine, disaccoppiate

da uno stadio bu�er a guadagno unitario; questo consente di aggiungere due poli

reali alla funzione di trasferimento del �ltro d'anello. Lo schema del �ltro impie-

gato per ottenere il �ltraggio supplementare è riportato in 2.33.

Si è scelto di �ssare la stessa frequenza di taglio per le due sezioni del �ltro. Più

la frequenza di taglio è ridotta, maggiore sarà l'attenuazione in alta frequenza,

tuttavia il ritardo di fase introdotto dai poli reali ridurrà il margine di fase del

sistema. E' stato dunque deciso di ottenere un margine di fase di almeno 60 gradi,

e calcolare di conseguenza la frequenza di taglio del �ltro supplementare.

Supponendo di essere nella condizione di frequenza di attraversamento massima
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Vin

R4

C4

−

+ R5
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Figura 2.33: Regolatore PI con ulteriore �ltraggio ad alta frequenza.

del guadagno d'anello, ottenuta con N=6000 e pari a 1,7 kHz, è necessario tener

conto dei contributi di fase dei poli e degli zeri per calcolare il margine di fase del

sistema prima dell'aggiunta del �ltro passa basso. Si avrà dapprima un anticipo

di fase dovuto allo zero del regolatore PI, pari a:

∆ϕPI = arctan

(
fc
fz

)
= arctan

(
1, 7kHz

85Hz

)
= 87, 13

◦

I poli introdotti dal �ltro d'ingresso del regolatore e dal �ltraggio supplemen-

tare ottenuto mediante il condensatore CHF sono stati collocati entrambi alla

frequenza di 20 kHz, e causano un ritardo di fase complessivo che risulta:

∆ϕHF = −2 · arctan

(
fc

20kHz

)
= −2 · arctan

(
1, 7kHz

20kHz

)
= −2 · 4, 86

◦
= −9, 72

◦

Il margine di fase del sistema risulta dunque:

ϕm = −180 + ∆ϕPI + ∆ϕHF = −180
◦

+ 87, 13
◦ − 9, 72

◦
= 77, 41

◦

Al �ne di ottenere un margine di fase di 60 gradi, si può calcolare la frequenza

alla quale collocare i due poli coincidenti:

60
◦

= 77, 41
◦ − 2 · arctan

(
fc
fp

)
2 · arctan

(
fc
fp

)
= 77, 41

◦ − 60
◦

= 17, 41
◦

fc
fp

= tan

(
17, 41

◦

2

)
= 0, 153

fp =
fc

0, 153
= 11, 1kHz

In via cautelativa si sceglie per fp la frequenza di 15 kHz. E' stato tracciato l'anda-

mento del guadagno d'anello del sistema dopo l'introduzione del �ltro passa-basso
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ed è stata calcolato il margine di fase del sistema, che conferma il calcolo appena

svolto. La simulazione MATLAB del diagramma di Bode del guadagno d'anello

del sistema è riportata in Figura 2.34.
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Figura 2.34: Simulazione MATLAB del guadagno d'anello del sistema dopo

l'introduzione del �ltro passa-basso.

Con riferimento allo schema 2.33, il �ltro passa-basso è stato realizzato scegliendo

per le resistenze R4 ed R5 il valore di 10 kΩ. La capacità dei condensatori C4 e

C5 risulta:

C4 = C5 =
1

2πfpR4

= 1, 06 · 10−9F

Il valore può essere approssimato al valore standard di 1 nF. Le misure condotte

con l'analizzatore di spettro sul sistema dopo l'introduzione del �ltraggio supple-

mentare, descritte nel Capitolo 5, permettono di veri�care la presenza del solo

tono generato dal VCO, privo di armoniche laterali.
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Per la realizzazione del �ltro d'anello si è scelto di impiegare un ampli�catore

operazionale doppio. Per le esigenze dell'applicazione, l'ampli�catore operaziona-

le deve poter funzionare con tensione di alimentazione singola di almeno 18 V e

deve accettare una tensione di modo comune all'ingresso anche nulla, a causa del-

la struttura a bu�er della seconda sezione del �ltro. Gli ampli�catori operazionali

valutati per il progetto sono LM358 e NE5532 prodotti da Philips, e OPA2251PA

di Burr Brown. E' possibile e�ettuare un confronto diretto fra le caratteristiche

degli operazionali in esame analizzando la tabella 2.35.

Sigla Vcc,max IQ GBWP Input Noise Rail-to-Rail

LM358P 32V 2 mA 1 MHz 40 nV/
√
Hz No

NE5532 ±22V 20 mA 10 MHz 8 nV/
√
Hz No

OPA2251PA 36V 50 µA 35 kHz 45 nV/
√
Hz Si

Figura 2.35: Caratteristiche degli ampli�catori operazionali esaminati in sede di

progetto.

Conseguentemente alla ridotta corrente di polarizzazione e all'uscita di tipo rail-

to-rail è stato scelto il modello OPA2251PA. Il prodotto banda-guadagno di 35

kHz dichiarato dal costruttore introduce un ulteriore sfasamento sul guadagno

d'anello, stimato in:

ϕOPAMP = arctan

(
fc

35kHz

)
' 2, 78◦ (2.10)

Tale ritardo di fase mantiene comunque il margine di fase del sistema sui 60

gradi. L'alimentazione del dispositivo è stata �ssata a 18 V, in modo da evitare

qualsiasi danno al VCO in caso di guasto all'ampli�catore operazionale che possa

cortocircuitare il piedino d'uscita con il ramo positivo di alimentazione. L'impiego

di un ampli�catore operazionale con uscita non rail-to-rail avrebbe invece richiesto

una tensione di alimentazione superiore per poter erogare la tensione richiesta per

il comando del VCO, riducendo tuttavia il margine di sicurezza in caso di guasto.
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Capitolo 3

Progetto della sezione digitale

In questo capitolo è descritta la progettazione della sezione digitale di comando

del generatore RF. Il PLL integrato LMX2346 è infatti dotato di una interfaccia

di comunicazione digitale, mediante la quale è possibile gestire tutte le funziona-

lità del dispositivo. I dati di con�gurazione devono essere ricalcolati ed inviati al

dispositivo ogni volta che si desidera cambiare la frequenza di lavoro del genera-

tore, pertanto è necessario l'impiego di una macchina a stati �niti con capacità

di calcolo elementare. L'interfaccia utente deve visualizzare su un display la fre-

quenza di lavoro del generatore, e l'utente deve poter cambiare tale frequenza

mediante dei pulsanti.

Per soddisfare le esigenze di comunicazione digitale e di calcolo è stato scelto di

impiegare un microcontrollore da programmare opportunamente. Per visualizza-

re la frequenza di lavoro si è scelto di impiegare un display LCD alfanumerico,

mentre per la selezione della frequenza si è deciso di rendere disponibili all'uten-

te due pulsanti, rispettivamente per aumentare e diminuire la frequenza a passi

di 100 kHz. Nei paragra� che seguono sono analizzati in dettaglio i dispositivi

scelti per il progetto, successivamente verrà commentato il codice sviluppato per

il microcontrollore.

3.1 Periferiche ed interfacce di comunicazione

L'analisi delle interfacce di comunicazione tra il microcontrollore e le periferiche

è di fondamentale importanza per stabilire le speci�che del microcontrollore da

impiegare nel progetto. Saranno dunque analizzate le speci�che di comunicazio-
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ne dei dispositivi digitali, per stimare il numero di linee digitali necessarie e le

richieste di temporizzazione.

3.1.1 Interfaccia utente

Ogni pulsante riservato all'utente richiede l'impiego di una linea digitale verso il

microcontrollore, e di un circuito anti-rimbalzo per �ltrare gli impulsi generati

durante la pressione. La pressione di un pulsante chiude un contatto meccanico

soggetto ad usura e ad imprecisione meccanica, pertanto nell'atto della commu-

tazione si veri�ca un transitorio durante il quale la resistenza o�erta dal contatto

varia in modo casuale. La variazione di resistenza del contatto provoca una im-

precisione sull'istante esatto della commutazione, e la comparsa di più eventi di

commutazione durante il transitorio. La logica digitale a valle del pulsante non

e�ettua alcun �ltraggio sul segnale ricevuto, che viene percepito come un treno

di impulsi. Per evitare la comparsa di commutazioni spurie è dunque necessario

condizionare il segnale in modo analogico, mediante un �ltro passa-basso. Il �l-

tro può essere realizzato sfruttando la resistenza di pull-up Rup, aggiungendo un

condensatore Ci direttamente in parallelo ai contatti del pulsante. Lo schema del

circuito è riportato in Figura 3.1.

SW

Rup

Ci

Vcc

Vo

Figura 3.1: Circuito antirimbalzo per contatti meccanici.

Il valore della resistenza di pull up è di 10kΩ, mentre il condensatore Ci è di 1 nF.

L'impiego di due pulsanti per la selezione della frequenza nell'intero range o�erto

dal generatore ha richiesto una funzionalità aggiuntiva nel codice del microcon-

trollore per rendere agevole l'uso dello strumento. Lo step in frequenza di 100

kHz implica infatti che nel passare da 600 MHz a 1200 MHz ci siano ben 6000

step. L'utente deve poter raggiungere la frequenza desiderata entro un tempo
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ragionevole, pertanto si è deciso di incrementare automaticamente la frequenza

mantenendo premuto il pulsante di selezione. La velocità di variazione della fre-

quenza inizialmente è lenta, per permettere all'utente di scegliere con maggior

precisione la frequenza di lavoro; mantenendo premuto il pulsante per più di un

secondo la velocità aumenta progressivamente, �no a raggiungere il massimo di 10

MHz al secondo. L'intero intervallo di lavoro dello strumento può essere dunque

raggiunto in meno di un minuto; tale velocità si è dimostrata adeguata nell'uti-

lizzo pratico.

La frequenza di lavoro del generatore è visualizzata mediante un display LCD

alfanumerico. La scelta del display è stata dettata dalla buona leggibilità e dal-

l'interfaccia di comunicazione, aderente a uno standard dedicato all'impiego di

un microcontrollore. La maggioranza dei display LCD alfanumerici, compreso

il modello DEM16101SYH/V scelto per il progetto, condivide infatti la stessa

piedinatura e buona parte del codice operativo; tali display prendono il nome

di HD44780 compatibili in virtù del modello HD44780, di grande di�usione. Lo

schema di collegamento tra il display e il microcontrollore è riportato in Figura

3.2.

LCD HD44780 compatibile
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Figura 3.2: Schema di collegamento del display alfanumerico.

Oltre alle linee di alimentazione e al pin per la regolazione del contrasto ci sono

alcuni segnali di sincronismo e otto linee dati. Lo standard HD44780 permette

tuttavia di lavorare anche solo con quattro linee dati (D4-D7), a bene�cio della

quantità di collegamenti verso l'unità di controllo.

Nonostante il display scelto per il progetto fosse dichiarato HD44780 compatibile,
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3 PROGETTO DELLA SEZIONE DIGITALE

in fase di progettazione è stata riscontrata una certa discrepanza nella sequenza di

inizializzazione, per la quale è stato necessario modi�care alcune righe di codice.

3.1.2 Interfaccia seriale verso il PLL integrato

Il protocollo di comunicazione verso il PLL integrato LMX2346 è seriale, e pren-

de il nome di MICROWIRE. Il diagramma temporale di Figura 3.3 evidenzia la

natura sincrona del protocollo, che prevede un segnale di clock e un segnale di

latch per l'acquisizione dei dati da parte del dispositivo. L'interfaccia è di fatto

compatibile con il protocollo SPI (Serial Peripheral Interface).

Serial Data Input Timing

20038410

Notes:

1. Data is shifted into register on clock rising edge.

2. Data is shifted in MSB first.

FIN Sensitivity Test Setup

20038412

Notes:

1. Test Conditions: NA_CNTR = 16, NB_CNTR = 312, LD_OUT = 3, PD = 0.

2. Sensitivity limit is reached when the frequency error of the divided RF input is greater than or equal to 1 Hz.
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Figura 3.3: Diagramma temporale del protocollo MICROWIRE.

I bit di dato vengono caricati nel registro interno del LMX2346 ad ogni fronte

di salita del segnale di clock. Al termine della comunicazione, il fronte di salita

del segnale LE abilita il trasferimento verso le periferiche interne dei dati appena

caricati.

I registri interni al circuito integrato LMX2346 sono organizzati secondo due al-

locazioni da 17 bit, chiamate R register e N register, riportate schematicamente

in Figura 3.4

1.0 Functional Description (Continued)

1.9 POWER-DOWN

CE PD[1:0] Operating Mode

0 X Power-down (Asynchronous)

1 0 Normal Operation

1 1 Power-down (Synchronous)

1 2 Counter Reset

1 3 Power-down (Asynchronous)

The LMX2346/7 are power controlled through logical control
of the CE pin in conjunction with programming of the PD
control word. A truth table is provided that describes how the
state of the CE pin and the PD control word set the operating
mode of the device. A complete programming description for
the PD control word is provided in Section 2.3.1.

When the device enters the power-down mode, the oscillator
buffer, RF prescaler, phase detector, and charge pump cir-
cuits are all disabled. The OSCIN, CPO, FIN, FINB, LD pins
are all forced to a high impedance state. The reference
divider and feedback divider circuits are disabled and held at
the load point during power-down. When the device is pro-
grammed to normal operation, the oscillator buffer, RF pres-
caler, phase detector, and charge pump circuits are all pow-
ered on. The feedback divider and the reference divider are

held at the load point. This allows the RF Prescaler, feed-
back divider, reference oscillator, and the reference divider
circuitry to reach proper bias levels. After a 1.5 μs delay, the
feedback and reference divider are enabled and they re-
sume counting in “close” alignment (The maximum error is
one prescaler cycle). The MICROWIRE control register re-
mains active and capable of loading and latching in data
while in the power-down mode.

The synchronous power-down function is gated by the
charge pump. When the device is configured for synchro-
nous power-down, the device will enter the power-down
mode upon the completion of the next charge pump pulse
event.

The asynchronous power-down function is NOT gated by the
completion of a charge pump pulse event. When the device
is configured for asynchronous power-down, the part will go
into power down mode immediately.

A counter reset function is provided. When the PD control
word is programmed to Counter Reset, both the feedback
divider and the reference divider are disabled and held at
their load point. When the device is programmed to normal
operation, both the feedback divider and the reference di-
vider are enabled (without a delay) and resume counting in
“close” alignment (The maximum error is one prescaler
cycle).

2.0 Programming Description

2.1 MICROWIRE INTERFACE

The MICROWIRE interface is comprised of an 18-bit shift register, and two control registers. The shift register consists of a 17-bit
DATA field and a 1-bit address (ADDR) field as shown below. When Latch Enable transitions HIGH, data stored in the shift register
is loaded into either the R or N register depending on the state of the ADDR bit. The data is loaded MSB first. The DATA field
assignments for the R and N registers are shown in Section 2.1.1.

MSB LSB

DATA ADDR

17 1 0

ADDR Target Register

1 R register

0 N register

2.1.1 Register Map

Register Most Significant Bit SHIFT REGISTER BIT LOCATION Least Significant Bit

17 16 15 14 13 12 11 10 9 8 7 6 5 4 3 2 1 0

Data Field ADDR

R R_OPT [2:0] LD_OUT [1:0] PD_POL CP_TRI R_CNTR [9:0] 1

N NB_CNTR [9:0] NA_CNTR [4:0] PD [1:0] 0

2.2 R REGISTER

The R register contains the R_CNTR, CP_TRI, PD_POL, LD_OUT, R_OPT control words. The detailed descriptions and
programming information for each control word is discussed in the following sections.

Register Most Significant Bit SHIFT REGISTER BIT LOCATION Least Significant Bit

17 16 15 14 13 12 11 10 9 8 7 6 5 4 3 2 1 0

Data Field ADDR

R R_OPT [2:0] LD_OUT [1:0] PD_POL CP_TRI R_CNTR [9:0] 1
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Figura 3.4: Registri interni al dispositivo LMX2346.
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3.2 MICROCONTROLLORE PIC16F628

Il registro R di con�gurazione generale è adibito all'impostazione delle opzioni

interne al dispositivo, come ad esempio l'ottimizzazione dell'ingresso del clock

di riferimento (registro R_OPT ), o il verso della corrente della pompa di cari-

ca (registro PD_POL). Nel registro di con�gurazione generale si imposta anche

il fattore di divisione del clock di riferimento (registro R_CNTR). Poiché per

l'applicazione di progetto è stato scelto un oscillatore al quarzo da 16 MHz, e la

frequenza di lavoro della pompa di carica è stata �ssata a 100 kHz, il fattore di

divisione del clock di riferimento risulta:

RCNTR =
FXTAL
Fref

=
16MHz

100kHz
= 160 = 10100000b

Nel registro di con�gurazione generale è possibile scegliere anche la funzione del

pin LD (mediante il registro LD_OUT ), che si è scelto di impostare come indica-

tore di aggancio digitale. Il registro N ospita invece i 15 bit necessari all'imposta-

zione del divisore di catena a doppio modulo. La sequenza di bit corrispondenti

ad uno speci�co fattore di divisione viene calcolata dal microcontrollore. Agendo

sul registro N è possibile comandare anche le varie funzionalità di standby a basso

consumo del dispositivo, mediante i bit riservati nel campo PD. Per l'applicazione

di progetto si è scelto di mantenere il sistema sempre acceso.

3.2 Microcontrollore PIC16F628

L'analisi delle periferiche precedentemente condotta consente di stabilire la quan-

tità di segnali da gestire. Il microcontrollore deve dunque disporre dei seguenti

segnali di input/output:

• Due linee di input per i pulsanti;

• Sei linee di output per il display alfanumerico;

• Tre linee di output per la comunicazione con l'LMX2346.

Per le esigenze di progetto e per la reperibilità commerciale è stato scelto il micro-

controllore Microchip PIC16F628. Il PIC16F628 è un microcontrollore a 8 bit in

grado di lavorare alla frequenza di 4 MHz, dotato di una memoria FLASH di 2048

word a 14 bit. Internamente al dispositivo, oltre alla unità logico-aritmetica e ai

bu�er di input/output, sono presenti numerose periferiche opzionali, che possono
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3 PROGETTO DELLA SEZIONE DIGITALE

essere collegate �sicamente ai piedini di uscita mediante opportune istruzioni di

programmazione. E' possibile ad esempio disporre di due comparatori analogici,

di un ADC, di una periferica seriale USART, di una unità Capture-and-compare

e di tre timer indipendenti. Il pinout del dispositivo, riportato in Figura 3.5,

evidenzia la pluralità di funzioni assegnate ad ogni pin.

Figura 3.5: Piedinatura del dispositivo PIC16F628.

3.2.1 Clock di riferimento del PIC16F628

La maggior parte dei microcontrollori commerciali dispone di una coppia di pin

dedicati al collegamento di un cristallo di quarzo esterno, necessario a garantire

la generazione di una stabile frequenza di clock. Il PIC16F628, oltre a poter fun-

zionare con un cristallo di quarzo, dispone internamente di un generatore di clock

autonomo a 4 MHz basato su un oscillatore RC, analogo a quello analizzato nel

Capitolo 2 in merito all'oscillatore STCL1160. L'utilizzo del generatore interno

permette di far funzionare il microcontrollore senza la necessità di impiegare il

cristallo di quarzo, e rende inoltre disponibili i due pin riservati al quarzo come

porte di input/output. Di fatto il PIC16F628 richiede unicamente il collegamento

dell'alimentazione, e rende disponibili per le funzioni I/O tutti i sedici pin rima-

nenti, sempli�cando al massimo la progettazione del circuito.

Come analizzato nel Capitolo 2 la precisione del generatore di clock interno non

è paragonabile a quella ottenibile dal cristallo di quarzo, tuttavia per le appli-

cazioni come quella di progetto, dove la frequenza di clock del microcontrollore

non è un parametro critico, la possibilità di non impiegare il cristallo di quarzo

costituisce un indubbio vantaggio.
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3.3 Struttura del codice

Il codice realizzato per il microcontrollore PIC16F628 deve prevedere una sequen-

za di inizializzazione, che consente la corretta impostazione delle funzionalità di

tutte le periferiche. Successivamente il sistema opera secondo un ciclo continuo,

veri�cando la pressione dei pulsanti e modi�cando di conseguenza i dati inviati

al PLL e al display.

3.3.1 Inizializzazione del microcontrollore e delle periferi-

che

Al momento dell'accensione i registri del microcontrollore, del display e del PLL

LMX2346 contengono valori casuali. Tali dispositivi sono pertanto provvisti di

una funzionalità di POR (Power On Reset), che provvede a caricare tutti i registri

di con�gurazione con valori prede�niti. Il PLL integrato con�gura automatica-

mente la modalità a basso consumo, mentre il display attiva solamente otto dei

sedici caratteri disponibili, e predispone l'interfaccia di comunicazione a otto bit.

Il PIC16F84, dopo l'azzeramento automatico di tutti i registri interni, opera una

inizializzazione secondo i parametri impostati nella stringa di con�gurazione del

programma denominata CONFIG. Tali parametri sono noti come fuses, in ri-

chiamo ai primi dispositivi programmabili, nei quali la memoria era costituita

da matrici di veri e propri fusibili, che in sede di programmazione andavano �-

sicamente bruciati (e dunque aperti) o lasciati intatti per memorizzare in modo

permanente gli stati logici. Il registro CONFIG contiene tutte le informazioni

relative alla prima con�gurazione del dispositivo, come ad esempio la modalità

di funzionamento dell'oscillatore, l'abilitazione del watchdog, la tensione di pro-

grammazione, l'abilitazione o meno del reset esterno, la modalità di debug ed

anche l'eventuale protezione della memoria programma da letture indesiderate.

Subito dopo la lettura del registro CONFIG e l'inizializzazione delle periferiche è

fondamentale impostare la funzione dei vari pin del microcontrollore, abilitando

i registri interni chiamati TRISA e TRISB, rispettivamente per la porta A (pin

da 1 a 4 e da 15 a 18) e per la porta B (pin da 6 a 13). L'impostazione delle

porte è un'operazione da svolgere necessariamente all'inizio del programma, per

assegnare ad ogni pin la giusta funzione. E' fondamentale infatti evitare ad esem-

pio la connessione di un segnale di output su una porta collegata all'output di
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un'altra periferica; questo causerebbe una collisione fra i segnali, con il rischio di

danneggiare gli stadi d'uscita del PIC o della periferica ad esso collegata.

Per collegare i pin alle periferiche opzionali interne al microcontrollore è necessa-

rio impostare ulteriori registri di con�gurazione. Il registro COMCON permette

ad esempio di riportare ai pin RA2, RA3 ed RA4 i segnali dei comparatori analo-

gici interni, mentre il registro ADCON permette di collegare gli ingressi dell'ADC

interno ai pin RA1 e RA0. Per la nostra applicazione non è necessario sfruttare

alcuna periferica interna, pertanto è necessario disabilitare ogni opzione, impo-

stando opportunamente i valori dei registri menzionati secondo le indicazioni

riportate nel datasheet.

Con la scrittura dei registri l'inizializzazione del PIC è terminata, ed è possibile

inviare i segnali di con�gurazione alle periferiche esterne. Quindi viene inizia-

lizzato il display mediante una sequenza di segnali prede�nita, ed in�ne viene

abilitato il PLL con l'invio della sequenza di inizializzazione sul bus seriale.

La frequenza di lavoro di default è stata scelta a 800 MHz, poiché è possibile

lavorare da subito in terza armonica a 2400 MHz, ossia in piena banda ISM.

Successivamente viene visualizzata sul display la frequenza di lavoro.

3.3.2 Ciclo principale di programma e diagramma di �usso

La fase di inizializzazione del sistema termina, e il microcontrollore è pronto a

ricevere i comandi dell'utente mediante i pulsanti sul pannello. La lettura dello

stato dei pulsanti viene e�ettuata in polling : il microcontrollore veri�ca ciclica-

mente lo stato dei due pulsanti, operando una selezione in base al valore letto di

volta in volta. Se il microcontrollore riscontra un valore logico zero all'ingresso

corrispondente al pulsante di incremento della frequenza, procederà con l'incre-

mento della variabile interna che rappresenta il valore della frequenza. Se la

frequenza è inferiore al valore massimo consentito dal sistema, il microcontrollore

e�ettua una addizione sulla variabile che rappresenta la frequenza, e successiva-

mente e�ettuerà una elaborazione per ottenere i bit di con�gurazione da inviare

al PLL. L'operazione termina con l'invio della stringa seriale verso l'LMX2346 e

l'aggiornamento del valore di frequenza visualizzato sul display. Allo stesso modo,

se viene riscontrato un livello logico zero all'ingresso corrispondente al pulsante

di diminuzione della frequenza, il microcontrollore compierà le medesime opera-
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zioni, decrementando la variabile interna e veri�cando che non risulti inferiore al

limite di funzionamento del sistema. La struttura del programma eseguito dal

PIC16F628 è rappresentata nel diagramma di �usso in Figura 3.6.

START

INIZIALIZZAZIONE 

PERIFERICHE

INIZIALIZZAZIONE 

DISPLAY

INIZIALIZZAZIONE 

PLL, f = 800 MHz

S1=0?

INCREMENTO 

FREQUENZA 

100 kHz

AGGIORNAMENTO 

PLL

AGGIORNAMENTO 

DISPLAY

S2=0?

F < 1,2 GHz?

RIDUZIONE 

FREQUENZA 

100 kHz

F > 600 MHz?

RITARDO 

DIPENDENTE DA 

VARIABILE T

AZZERAMENTO 

VARIABILE T

INCREMENTO 

VARIABILE T

Figura 3.6: Diagramma di �usso del codice implementato nel microcontrollore.
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3.4 Codice C del microcontrollore

In seguito è riportato il listato del programma, scritto in codice C. Per la scrit-

tura del codice è stato usato l'ambiente di sviluppo MPLAB IDE di Microchip,

sfruttando il compilatore HI-TECC. Data la grande di�usione di questi sistemi

di sviluppo, è stato possibile reperire in rete numerose informazioni e indicazioni

per la programmazione.

3.4.1 Routine main

La routine main contiene la maggior parte del codice eseguito dal microcon-

trollore. Nel programma main sono state richiamate alcune routine secondarie,

riportate in seguito.

1 //ALBERTO BELLATO − 15/10/2010 − PROGRAMMA PER PLL LMX2346 + LCD 1x16

3 #de�ne XTAL_FREQ 4MHZ //Frequenza del quarzo − direttiva per il compilatore

#include <pic.h> //pic.h contiene le mappe e i parametri per il PIC in uso

5

//Scrittura dei fuses di con�gurazione del PIC

7 __CONFIG (INTIO & WDTDIS & BORDIS & UNPROTECT & PWRTDIS & LVPDIS);

9 //Assegnazione dei segnali alle porte del PIC

#de�ne CK RA2

11 #de�ne DATA RA1

#de�ne LE RA0

13

//INCLUSIONE ROUTINE ESTERNE

15 #include "delay.c" //Routine per i ritardi

#include "ACK.c" //Routine di generatore del segnale di ACK per il PLL

17 #include "PLL_init.c" //Routine di inizializzazione del PLL

#include "PLL_send.c" //Routine per l'invio della stringa al PLL

19 #include "lcd.c" //Routine dedicata al display − contiene i parametri per LCD

#include "PLL_up.c" //Routine di aggiornamento del PLL − contiene il riconoscimento

21 //del pulsante premuto a lungo

23 //DEFINIZIONE DELLE VARIABILI

int FREQ = 8000; //Questa è la frequenza di default, in centinaia di kHz

25 long PLL_XTAL_FREQ = 16000000; //Frequenza del quarzo = 16 MHz

long REF_FREQ = 100000; //Frequenza di riferimento 100 kHz

27 int T = 0; //Variabile incrementata per il tempo di timeout;
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29 //Fuses di con�gurazione del PLL − FARE RIFERIMENTO AL DATASHEET

unsigned char R_OPT = 0; //Registro del PLL

31 unsigned char LD_OUT = 0; //Registro del PLL

unsigned char PD_POL = 0; //Registro del PLL

33 unsigned char CP_TRI = 0; //Registro del PLL

long R_CNTR = 0; //Registro del PLL

35 unsigned char POWER = 0; //Registro del PLL

37 //INIZIO DELLA ROUTINE MAIN

void main(void)

39 {

TRISA=0b00011000; //Impostazione della porta A

41 TRISB=0b00000000; //Impostazione della porta B

OPTION = 0; //Registro OPTION del PIC

43 INTCON = 0b00000000; //Disabilito gli interrupt

CMCON=0b00000111; //Disabilito i comparatori interni

45

LCD_INIT(); //Inizializzo l'LCD

47 DelayMs(100);

LCD_CLEAR(); //Ripulisco il display

49 LCD_GOTO(1,0); //Posiziono il cursore sull'LCD: riga1, colonna1

DelayMs(100);

51 LCD_PUTS(" GENERAT"); //Stringa per la prima metà del display

LCD_GOTO(2,0); //riga2, colonna1

53 LCD_PUTS("ORE RF"); //Stringa per la seconda metà del display

55 //ATTENZIONE: Il display 1x16 va pilotato come un 2x8!!!

57 DelayMs(250);

DelayMs(250);

59 DelayMs(250);

61 //Word di con�gurazione per il prescaler del quarzo

R_CNTR = PLL_XTAL_FREQ/REF_FREQ;

63

//Inizializzazione LMX2346

65 PLL_init(R_OPT, LD_OUT, PD_POL, CP_TRI, R_CNTR);

DelayMs(100);

67 PLL_send(FREQ, POWER); //Il PLL è inizializzato e lavora a 800 MHz

LCD_CLEAR(); //Aggiornamento display
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69 LCD_PUTS("f=");

LCD_GOTO(1,4);

71 LCD_PUTS("800.");

LCD_GOTO(2,0);

73 LCD_PUTS("000 MHz");

75 //INIZIALIZZAZIONE TERMINATA.

//CICLO PRINCIPALE DI PROGRAMMA: CICLO INFINITO

77 while(1)

{

79 if (RA4 == 0) //Salgo di frequenza alla pressione di RA4

{

81 if(FREQ<12000) //Controllo frequenza massima

{

83 FREQ = FREQ++;

PLL_up(FREQ, POWER);

85 if(FREQ>9999) //Correzione aggiornamento display

{

87 LCD_GOTO(1,3);

}

89 else

{

91 LCD_GOTO(1,4);

}

93 LCD_PUTUN(FREQ/10); //Visualizzazione parte intera

LCD_GOTO(2,0);

95 LCD_PUTUN(FREQ−((FREQ/10)∗10)); //Visualizzazione parte decimale

}

97 }

if (RA3 == 0) //Scendo di frequenza alla pressione di RA3

99 {

if(FREQ>6000) //Controllo frequenza minima

101 {

FREQ = FREQ−−;
103 PLL_up(FREQ, POWER);

if(FREQ>9999) //Correzione aggiornamento display

105 {

LCD_GOTO(1,3);

107 }

else

109 {
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LCD_GOTO(1,4);

111 }

if (FREQ == 9999)

113 {

LCD_GOTO(1,3); //Correzione aggiornamento display

115 LCD_PUTS(" "); //Correzione aggiornamento display

}

117 LCD_PUTUN(FREQ/10); //Visualizzazione parte intera

LCD_GOTO(2,0);

119 LCD_PUTUN(FREQ−((FREQ/10)∗10)); //Visualizzazione parte decimale

}

121 }

123 if(RA3∗RA4 == 1) //Azzeramento del contatore di impulsi al rilascio dei pulsanti

{

125 T=0;

}

127 }

}

3.4.2 Routine di ritardo delay.c

#ifndef XTAL_FREQ

2 #de�ne XTAL_FREQ 4MHZ /∗ Crystal frequency in MHz ∗/
#endif

4

#de�ne MHZ ∗1000L /∗ number of kHz in a MHz ∗/
6 #de�ne KHZ ∗1 /∗ number of kHz in a kHz ∗/

8 #if XTAL_FREQ >= 12MHZ

10 #de�ne DelayUs(x) { unsigned char _dcnt; \

_dcnt = (x)∗((XTAL_FREQ)/(12MHZ)); \

12 while(−−_dcnt != 0) \

continue; }

14 #else

16 #de�ne DelayUs(x) { unsigned char _dcnt; \

_dcnt = (x)/((12MHZ)/(XTAL_FREQ))|1; \

18 while(−−_dcnt != 0) \

continue; }
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20 #endif

22 extern void DelayMs(unsigned char);

3.4.3 Routine di ritardo delay.h

#include "delay.h"

2

void

4 DelayMs(unsigned char cnt)

{

6 #if XTAL_FREQ <= 2MHZ

do {

8 DelayUs(996);

} while(−−cnt);
10 #endif

12 #if XTAL_FREQ > 2MHZ

unsigned char i;

14 do {

i = 4;

16 do {

DelayUs(150);

18 } while(−−i);
} while(−−cnt);

20 #endif

}

3.4.4 Routine lcd.c per il display LCD

1 //ALBERTO BELLATO − 10/10/2010

//ROUTINE DI CONFIGURAZIONE E COMANDO DISPLAY 1X16 DEM16101SYH

3 //DA INCLUDERE NEL PROGRAMMA PRINCIPALE

//ATTENZIONE: INCLUDERE ANCHE "delay.c"

5

//De�nizione del pinout verso il PIC

7 #de�ne LCD_RS RB0 // Register select

#de�ne LCD_EN RB1 // Enable

9 #de�ne LCD_D4 RB2 // LCD data 4
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#de�ne LCD_D5 RB3 // LCD data 5

11 #de�ne LCD_D6 RB5 // LCD data 6

#de�ne LCD_D7 RB4 // LCD data 7

13

#de�ne LCD_CLR 0x01 //Codice comando pulizia display

15 #de�ne LCD_HOME 0x80 //Posizione di riposo del cursore

17 //Abilitazione del segnale EN

void LCD_STROBE (void)

19 {

LCD_EN = 0;

21 DelayUs(50);

LCD_EN=1;

23 }

25 //Scrittura di un nibble da 4 bit

void LCD_NIBBLE_OUT (unsigned char c)

27 {

if (c & 0b10000000)

29 LCD_D7=1;

else LCD_D7=0;

31

if (c & 0b01000000)

33 LCD_D6=1;

else LCD_D6=0;

35

if (c & 0b00100000)

37 LCD_D5=1;

else LCD_D5=0;

39

if (c & 0b00010000)

41 LCD_D4=1;

else LCD_D4=0;

43 LCD_STROBE();

}

45

//Scrittura di un carattere a 8 bit mediante

47 //due nibble da 4 bit

void LCD_WRITE (unsigned char c)

49 {

LCD_NIBBLE_OUT(c);
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51 c <<= 4;

LCD_NIBBLE_OUT(c);

53 }

55 //Invio di un comando (RS=0)

void LCD_CMD (char c)

57 {

LCD_RS = 0;

59 LCD_WRITE(c);

3.4.5 Routine PLL_init.c per l'inizializzazione del PLL

1 void PLL_init (unsigned char R_OPT, unsigned char LD_OUT,

unsigned char PD_POL, unsigned char CP_TRI, long R_CNTR)

3 {

CK = 0;

5 DATA = 0;

LE = 0;

7 DelayMs(1);

if(R_OPT & 0b100) //Bit 17 del registro di con�gurazione

9 { DATA = 1;

ACK(); }

11 else

{ DATA = 0;

13 ACK(); }

if(R_OPT & 0b10) //Bit 16

15 { DATA = 1;

ACK(); }

17 else

{ DATA = 0;

19 ACK(); }

if(R_OPT & 0b1) //Bit 15

21 { DATA = 1;

ACK(); }

23 else

{ DATA = 0;

25 ACK(); }

if(LD_OUT & 0b10) //Bit 14

27 { DATA = 1;

ACK(); }

29 else
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{ DATA = 0;

31 ACK(); }

if(LD_OUT & 0b1) //Bit 13

33 { DATA = 1;

ACK(); }

35 else

{ DATA = 0;

37 ACK(); }

if(PD_POL & 0b1) //Bit 12

39 { DATA = 1;

ACK(); }

41 else

{ DATA = 0;

43 ACK(); }

if(CP_TRI & 0b1) //Bit 11

45 { DATA = 1;

ACK(); }

47 else

{ DATA = 0;

49 ACK(); }

if(R_CNTR & 0b1000000000) //Bit 10

51 { DATA = 1;

ACK(); }

53 else

{ DATA = 0;

55 ACK(); }

if(R_CNTR & 0b0100000000) //Bit 9

57 { DATA = 1;

ACK(); }

59 else

{ DATA = 0;

61 ACK(); }

if(R_CNTR & 0b0010000000) //Bit 8

63 { DATA = 1;

ACK(); }

65 else

{ DATA = 0;

67 ACK(); }

if(R_CNTR & 0b0001000000) //Bit 7

69 { DATA = 1;

ACK(); }
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71 else

{ DATA = 0;

73 ACK(); }

if(R_CNTR & 0b0000100000) //Bit 6

75 { DATA = 1;

ACK(); }

77 else

{ DATA = 0;

79 ACK(); }

if(R_CNTR & 0b0000010000) //Bit 5

81 { DATA = 1;

ACK(); }

83 else

{ DATA = 0;

85 ACK(); }

if(R_CNTR & 0b0000001000) //Bit 4

87 { DATA = 1;

ACK(); }

89 else

{ DATA = 0;

91 ACK(); }

if(R_CNTR & 0b0000000100) //Bit 3

93 { DATA = 1;

ACK(); }

95 else

{ DATA = 0;

97 ACK(); }

if(R_CNTR & 0b0000000010) //Bit 2

99 { DATA = 1;

ACK(); }

101 else

{ DATA = 0;

103 ACK(); }

if(R_CNTR & 0b0000000001) //Bit 1

105 { DATA = 1;

ACK(); }

107 else

{ DATA = 0;

109 ACK(); }

111 //Ultimo bit: 0 = N REGISTER; 1 = R REGISTER
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DATA = 1;

113 ACK();

DATA = 0;

115 LE = 1; //Attivazione Latch Enable

}

3.4.6 Routine PLL_send.c

long NB_CNTR = 0; //Registro interno per il PLL

2 unsigned char NA_CNTR = 0; //Registro interno per il PLL

4 void PLL_send(int FREQ, unsigned char POWER)

{

6 CK = 0; //Reset dei segnali verso il PLL

DATA = 0;

8 LE = 0;

//CALCOLO DEI FATTORI PER IL PRESCALER A DOPPIO MODULO

10 //MEDIANTE DIVISIONE INTERA:

NB_CNTR = FREQ/32;

12 NA_CNTR = FREQ−(NB_CNTR∗32);

14 //Invio della sequenza per i primi 10 bit del prescaler (NB_CNTR):

if(NB_CNTR & 0b1000000000) //Bit 10

16 { DATA = 1;

ACK(); }

18 else

{ DATA = 0;

20 ACK(); }

if(NB_CNTR & 0b0100000000) //Bit 9

22 { DATA = 1;

ACK(); }

24 else

{ DATA = 0;

26 ACK(); }

if(NB_CNTR & 0b0010000000) //Bit 8

28 { DATA = 1;

ACK(); }

30 else

{ DATA = 0;

32 ACK(); }

if(NB_CNTR & 0b0001000000) //Bit 7

73



3 PROGETTO DELLA SEZIONE DIGITALE

34 { DATA = 1;

ACK(); }

36 else

{ DATA = 0;

38 ACK(); }

if(NB_CNTR & 0b0000100000) //Bit 6

40 { DATA = 1;

ACK(); }

42 else

{ DATA = 0;

44 ACK(); }

if(NB_CNTR & 0b0000010000) //Bit 5

46 { DATA = 1;

ACK(); }

48 else

{ DATA = 0;

50 ACK(); }

if(NB_CNTR & 0b0000001000) //Bit 4

52 { DATA = 1;

ACK(); }

54 else

{ DATA = 0;

56 ACK(); }

if(NB_CNTR & 0b0000000100) //Bit 3

58 { DATA = 1;

ACK(); }

60 else

{ DATA = 0;

62 ACK(); }

if(NB_CNTR & 0b0000000010) //Bit 2

64 { DATA = 1;

ACK(); }

66 else

{ DATA = 0;

68 ACK(); }

if(NB_CNTR & 0b0000000001) //Bit 1

70 { DATA = 1;

ACK(); }

72 else

{ DATA = 0;

74 ACK(); }
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//Invio della sequenza relativa ai successivi 5 bit − registro NA_CNTR:

76 if(NA_CNTR & 0b10000) //Bit 5

{ DATA = 1;

78 ACK(); }

else

80 { DATA = 0;

ACK(); }

82 if(NA_CNTR & 0b01000) //Bit 4

{ DATA = 1;

84 ACK(); }

else

86 { DATA = 0;

ACK(); }

88 if(NA_CNTR & 0b00100) //Bit 3

{ DATA = 1;

90 ACK(); }

else

92 { DATA = 0;

ACK(); }

94 if(NA_CNTR & 0b00010) //Bit 2

{ DATA = 1;

96 ACK(); }

else

98 { DATA = 0;

ACK(); }

100 if(NA_CNTR & 0b00001) //Bit 1

{ DATA = 1;

102 ACK(); }

else

104 { DATA = 0;

ACK(); }

106

//Invio della sequenza relativa ai bit di power mode:

108 if(POWER & 0b10) //Bit 2

{ DATA = 1;

110 ACK(); }

else

112 { DATA = 0;

ACK(); }

114 if(POWER & 0b1) //Bit 1

{ DATA = 1;
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116 ACK(); }

else

118 { DATA = 0;

ACK(); }

120 //Ultimo bit: 0 = N REGISTER; 1 = R REGISTER

DATA = 0;

122 ACK();

LE = 1; //Attivazione Latch Enable

124 }

3.4.7 Routine PLL_up.c

void PLL_up(int FREQ, unsigned char POWER)

2 {

PLL_send(FREQ, POWER); //Aggiornamento frequenza PLL

4 T = T++; //Aggiornamento contatore

if (T<8) //Pulsante premuto per 8 cicli

6 {

DelayMs(100); //Ritardo massimo

8 }

else //Pulsante premuto per più di 8 cicli

10 {

if(T<50) //Rampa di accelerazione

12 {

DelayMs(1+(500/T)); //Ritardo decrescente �no al

14 //minimo di 1 ms

}

16 }

}
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Capitolo 4

Ulteriori aspetti di progettazione

Continuando con la descrizione delle sezioni che compongono il generatore, in

questo capitolo è esposta la progettazione della sezione di alimentazione. Sono

descritte le tecniche adottate per la riduzione del rumore introdotto dagli stadi di

alimentazione nonché le problematiche relative alla realizzazione �sica del circuito

e le tecniche impiegate per ottenere un buon layout.

4.1 Sezione di alimentazione lineare

Nel dimensionamento condotto nei capitoli precedenti sono state individuate tre

tensioni di alimentazione:

• +18 V per l'alimentazione dell'ampli�catore operazionale del �ltro attivo;

• +12 V per l'alimentazione del VCO e dell'ampli�catore RF;

• +5 V per l'alimentazione del LMX2346, del microcontrollore e del display.

Come evidenziato alla �ne del Capitolo 2, il consumo di corrente dell'ampli�catore

operazionale OPA2251PA impiegato nel �ltro attivo è molto ridotto in continua,

mentre l'assorbimento maggiore si ha durante i picchi di corrente richiesti dalla

commutazione della pompa di carica; la corrente massima assorbita dallo stadio

è in ogni caso inferiore ai 10 mA. Il VCO e l'ampli�catore RF alimentati a 12

V assorbono rispettivamente una corrente di 30 mA e 45 mA, mentre la sezione

digitale a 5 V richiede 15 mA. Si è scelto di ottenere le tre tensioni di alimenta-

zione partendo da una tensione comune più elevata, �ssata a 24 V continui. In

questo modo è possibile impiegare regolatori di tensione lineari integrati. Per la
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tensione di 18 V si è scelto di utilizzare il regolatore LM317T. Il circuito integrato

LM317T dispone di tre terminali, rispettivamente dedicati alla tensione d'ingres-

so, all'uscita e al prelievo del segnale di retroazione. La tensione d'uscita può

essere regolata fra 1,2 V e 40 V agendo sul valore delle resistenze di retroazione.

Lo schema applicativo del LM317T è riportato in Figura 4.1.

Application Hints (Continued)

The bypass capacitor on the adjustment terminal can dis-

charge through a low current junction. Discharge occurs

when either the input or output is shorted. Internal to the

LM117 is a 50X resistor which limits the peak discharge

current. No protection is needed for output voltages of 25V

or less and 10 mF capacitance. Figure 3 shows an LM117

with protection diodes included for use with outputs greater

than 25V and high values of output capacitance.

VOUT e 1.25V # 1 a
R2

R1 J a IADJR2

D1 protects against C1

D2 protects against C2

TL/H/9063–7

FIGURE 3. Regulator with Protection Diodes

Schematic Diagram
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Features

• Output Current In Excess of 1.5A

• Output Adjustable Between 1.2V and 37V

• Internal Thermal Overload Protection

• Internal Short Circuit Current Limiting

• Output Transistor Safe Operating Area Compensation

• TO-220 Package

Description

This monolithic integrated circuit is an adjustable 3-terminal

positive voltage regulator designed to supply more than 1.5A

of  load  current with an output voltage adjustable over a

1.2V to 37V. It employs internal current limiting, thermal 

shut-down and safe area compensation.

TO-220

1. Adj 2. Output 3. Input

1

Output

Internal Block Diagram

Rlimit

3Vin

Vo

1

Voltage
Reference

Vadj

2

Protection
Circuitry

Input

Output

Adj

LM317
3-Terminal Positive Adjustable Regulator

Figura 4.1: Schema applicativo e struttura interna del regolatore integrato

LM317T.

Lo schema applicativo evidenzia il partitore resistivo all'uscita del regolatore, ne-

cessario alla realizzazione della retroazione interna. Il valore della resistenza R1 è

consigliato dal datasheet a 220Ω, mentre il valore di R2 va calcolato in funzione

della tensione d'uscita desiderata, secondo l'equazione:

Vout = 1, 25V ·
(

1 +
R2

R1

)
(4.1)

Per la tensione di 18 V il valore di R2 risulta di 2948 Ω; nel progetto sono state

impiegate due resistenze del valore di 1,5 kΩ in serie, equivalenti a 3 kΩ. Per

la tensione di 12 V si è scelto di impiegare un regolatore integrato a tensione

�ssa, il modello L7812, mentre per la tensione di 5 V si è usato il modello L7805.

La famiglia di regolatori L78xx non richiede il partitore di tensione all'uscita, ed
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è fornita unicamente dei piedini di ingresso, uscita e riferimento di massa. Per

stabilire la topologia del collegamento dei regolatori di tensione è stato e�ettuato

un confronto sulla potenza dissipata nel caso di collegamento parallelo, nel quale

tutti i regolatori prelevano la tensione d'ingresso dalla linea a 24 V, e un colle-

gamento in cascata, nel quale l'uscita di ogni regolatore alimenta l'ingresso del

regolatore a tensione inferiore. I risultati del confronto, riportati in Tabella 4.2,

evidenziano che nella connessione in cascata la potenza dissipata è distribuita

meglio tra i regolatori, pertanto è stata impiegata tale topologia. Collegando i

regolatori in cascata si ottiene anche una miglior regolazione sulle tensioni di 12

V e 5 V, poiché i relativi regolatori sono alimentati da tensioni stabilizzate.

Connessione parallelo Connessione in cascata

Regolatore ΔVio Io Pd Rapporto ∆Vio Io Pd Rapporto

LM317T 6 V 10 mA 60 mW 5% 6 V 100 mA 0,6 W 48%

L7812 12 V 75 mA 0,9 W 72% 6 V 90 mA 0,54 W 43%

L7805 19 V 15 mA 285 mW 23% 7 V 15 mA 105 mW 9%

Totale: 1,245 W 1,245 W

Figura 4.2: Confronto tra le potenze dissipate dai regolatori lineari.

Con i regolatori precedentemente menzionati si ottiene un buon margine di si-

curezza in caso di guasto anche impiegando la topologia a cascata. Tali regola-

tori possono accettare tensioni d'ingresso �no a 40 V, pertanto i tre rami d'ali-

mentazione sono protetti da eventuali sovratensioni della tensione d'ingresso, e

l'eventuale cedimento di un regolatore non provoca il guasto degli stadi successivi.

4.2 Stabilità e rumore

I regolatori integrati funzionano mediante un controllo a retroazione, misurando

la tensione d'uscita e confrontando il segnale con un riferimento interno. Poi-

ché l'impedenza d'uscita non è nulla, il carico applicato al regolatore in�uenza la

stabilità del'anello di retroazione locale, pertanto è necessario studiare approfon-

ditamente le caratteristiche del regolatore e dei dispositivi da esso alimentati.

Il datasheet del regolatore LM317T indica l'andamento dell'impedenza d'uscita,

riportata in Figura 4.3. Nel progetto è stato impiegato un condensatore di �ltro

per la tensione di retroazione CADJ di 1 uF. Per tale valore del condensatore

CADJ , analizzando il gra�co di Figura 4.3, si nota che l'impedenza d'uscita del
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LM317T vale circa 10 mΩ in continua, mentre a partire da circa 1 kHz l'impe-

denza d'uscita aumenta progressivamente presentando un andamento induttivo.

Poiché la grandezza di prelievo dell'anello di controllo interno al regolatore è la

tensione d'uscita, l'impedenza d'uscita ad anello chiuso Zo del regolatore è legata

all'impedenza d'uscita ad anello aperto Zo,OL secondo la relazione:

Zo(s) =
Zo,OL(s)

1 + T (s)
(4.2)

Output Impedance Line Transient Response Load Transient Response

http://www.national.com 4

Figura 4.3: Impedenza d'uscita del regolatore LM317T.

Per frequenze superiori a 1 kHz il guadagno d'anello del regolatore diminuisce,

pertanto l'impedenza d'uscita tende ad aumentare. L'andamento induttivo del-

l'impedenza d'uscita del regolatore può provocare fenomeni di instabilità se il

carico applicato presenta una componente capacitiva, ed in�uenza inoltre l'e�ca-

cia del �ltraggio sul rumore di alimentazione. I datasheet dei costruttori indicano

pertanto un valore tipico di capacità da applicare all'uscita del regolatore per

ridurre l'impedenza d'uscita in alta frequenza e �ltrare meglio il rumore.
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Nel contesto dell'applicazione di progetto, l'analisi e la riduzione del rumore

sulle linee di alimentazione si sono rivelate di primaria importanza. Per veri�care

l'e�ettiva in�uenza del rumore, il prototipo del generatore RF è stato assemblato

in un primo momento senza impiegare alcun �ltro sulle linee di alimentazione. Lo

spettro del segnale d'uscita centrato a 800 MHz e con span di 1 MHz è riportato

in Figura 4.4.

Figura 4.4: Spettro del tono d'uscita a 800 MHz senza �ltro d'alimentazione.

Si nota una occupazione di banda che si estende per circa 400 kHz attorno al

tono fondamentale, caratterizzata da una progressiva attenuazione e da picchi a

pettine con step in frequenza di circa 100 kHz.

Applicando sui tre rami d'alimentazione un condensatore elettrolitico del valore

di 4,7 uF, consigliato dai datasheet dei regolatori integrati, lo spettro del tono a

800 MHz presenta una riduzione del rumore attorno al tono fondamentale, come

riportato nello screenshot di Figura 4.5.

Il �ltraggio capacitivo ha portato ad evidenti bene�ci sulla qualità del segnale

generato, pertanto è necessario approfondire l'analisi del rumore e dimensionare

opportuni �ltri d'alimentazione.
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Figura 4.5: Spettro del tono d'uscita a 800 MHz con condensatori elettrolitici da

4,7 uF sui rami d'alimentazione.

4.2.1 In�uenza del rumore di alimentazione negli stadi ad

ampli�catore operazionale

La trattazione esposta nei paragra� precedenti ha evidenziato l'in�uenza diretta

del rumore sovrapposto alla tensione continua di alimentazione sulle prestazioni

dei dispositivi. L'analisi del rumore parte dunque dallo studio dell'ampli�cato-

re operazionale, e sarà successivamente estesa agli altri componenti del circuito.

Una importante �gura di merito relativa agli ampli�catori operazionali è la fun-

zione di trasferimento tra un segnale valim iniettato nel ramo d'alimentazione e

la variazione di tensione equivalente veq,in misurata all'ingresso dell'ampli�catore;

tale parametro prende il nome di PSRR (Power Supply Rejection Ratio):

PSRR(s) =
valim(s)

veq,in(s)
(4.3)

L'e�etto del PSRR e dell'impedenza delle linee di alimentazione sul rumore del

segnale d'uscita può essere analizzato in riferimento allo schema di Figura 4.6.

Lo schema rappresenta una situazione tipica di collegamento reale di un am-

pli�catore operazionale. La tensione di alimentazione è portata al dispositivo
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Figura 4.6: Circuito di esempio per l'analisi dell'impedenza di alimentazione.

attraverso le tracce di un circuito stampato, che presentano una induttanza tipi-

ca approssimabile a circa 10 nH per centimetro di lunghezza [3]. Il generatore di

corrente is rappresenta l'assorbimento di corrente dell' ampli�catore operazionale

e degli altri dispositivi collegati alla stessa linea di alimentazione. La tensione

V+ di alimentazione del circuito e la tensione Vp e�ettivamente presente al mor-

setto di alimentazione dell'ampli�catore operazionale non coincidono, a causa

della caduta di tensione is · ZL introdotta dall'induttanza parassita Lp, secondo

la relazione:

Vp = V+ − is · sLp = V+ − is · ZL (4.4)

Il termine is · ZL costituisce il contributo di rumore aggiunto alla tensione conti-

nua di alimentazione. Tale rumore viene riportato agli ingressi dell'ampli�catore

operazionale a causa del PSRR �nito del dispositivo:

vnoise,in =
is · ZL
PSRR

(4.5)

Il rumore riportato agli ingressi dell'ampli�catore operazionale risulta ampli�ca-

to dal noise gain (o guadagno di rumore) dello stadio. In riferimento allo sche-

ma di Figura 4.6 è possibile riportare il rumore equivalente vnoise,in all'ingresso

non invertente dell'ampli�catore operazionale; il guadagno di rumore è ricavato

dall'espressione del guadagno ingresso-uscita dello stadio non invertente:

An = 1 +
Z2

Z1

(4.6)

In base alle considerazioni fatte, è possibile ricavare un'equazione per esprimere

il rumore misurato all'uscita dell'ampli�catore:

vnoise,out =
An · is · ZL
PSRR

(4.7)
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L'analisi dell'equazione 4.7 consente di conoscere il comportamento in frequenza

del meccanismo di accoppiamento del rumore d'alimentazione. L'impedenza ZL

è di natura induttiva, pertanto nel dominio di Laplace sarà caratterizzata da uno

zero reale. Il parametro PSRR presenta tipicamente un guadagno in continua

elevato (≈ 100dB) e un polo reale a bassa frequenza. L'aumento di |ZL| e la

contemporanea diminuzione del PSRR all'aumentare della frequenza introduco-

no due zeri nella risposta in frequenza di Vnoise,out(s) rispetto all'ingresso is(s),

esaltando dunque il contenuto in alta frequenza del rumore d'uscita. In aggiunta,

la struttura in classe B o AB tipica degli stadi �nali impiegati negli ampli�catori

operazionali provoca l'assorbimento di correnti d'alimentazione ricche di armo-

niche del segnale d'ingresso, che si ripercuotono sul segnale d'uscita mediante lo

stesso meccanismo di accoppiamento del rumore.

Inserendo un condensatore di disaccoppiamento al terminale di alimentazione

dell'ampli�catore operazionale si modi�ca l'impedenza di linea ZL vista dall'a-

limentazione del dispositivo. Lo schema di Figura 4.7 evidenzia la collocazione

del condensatore di �ltro CB. L'impedenza ZL è ora dominata dalla componente

capacitiva 1/sCB, che elimina lo zero introdotto da sLp e introduce un polo. Il

polo introdotto dal condensatore o�re inoltre una compensazione, mediante la

cancellazione del polo introdotto dal PSRR. La funzione di trasferimento tra la

tensione d'uscita dell'ampli�catore e il disturbo di corrente is perde pertanto i

due zeri ricavati in precedenza e diventa costante.

−

+

vo

Lp

V+

Z2

Z1

vi
Vp

CB is

ZL

Figura 4.7: Inserimento del condensatore CB di �ltro per l'alimentazione

dell'ampli�catore operazionale.

Se l'aggiunta del condensatore CB apporta un doppio bene�cio per il �ltraggio

del rumore accoppiato all'uscita dell'ampli�catore, è necessario d'altro canto ef-

fettuare ulteriori valutazioni per assicurare la stabilità del sistema. L'impedenza

ZL, il PSRR �nito dell'operazionale e il noise gain dello stadio ampli�catore dan-
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no origine infatti a un sistema a retroazione, che può essere studiato analizzando

lo schema di Figura 4.8.

−

+
RL

vo

Lp

V+

Z2

Z1

vi
Vp

CB

ZL

iL

Figura 4.8: Circuito di esempio per lo studio della retroazione sulla linea

d'alimentazione.

La potenziale instabilità è causata dalla corrente iL che l'ampli�catore operazio-

nale eroga sul carico RL, pertanto il generatore is riportato nello schema di Figura

4.7 può essere trascurato; per semplicità di analisi si trascura la corrente erogata

sull'impedenza di retroazione Z2. La corrente sul carico RL viene prelevata dalla

linea di alimentazione, causando una caduta di tensione tra Vp e V+:

V+ − Vp = iL · ZL =
vo
RL

· ZL (4.8)

Tale caduta di tensione è riportata all'ingresso dell'ampli�catore operazionale

a causa del valore �nito del PSRR, pertanto si avrà un contributo di tensione

equivalente all'ingresso:

vnoise,in = −vo · ZL
RL

· 1

PSRR
(4.9)

Questo contributo di tensione viene ampli�cato dal noise gain dell'ampli�catore,

causando un disturbo sul segnale d'uscita pari a:

vnoise,out = An · vnoise,in (4.10)

Ragionando in continua, si può osservare che tale segnale di disturbo genera una

corrente in RL pari a i
′
L = iL+

vnoise,out
RL

, causando un incremento della corrente nel

carico, che a sua volta aumenta tutte le grandezze calcolate negli ultimi passaggi.

Il sistema tende ad innescare una retroazione positiva, che porta la corrente nel

carico ad aumentare inde�nitamente, provocando instabilità. E' possibile descri-

vere l'andamento delle varie grandezze in funzione della frequenza, e stimare in

85



4 ULTERIORI ASPETTI DI PROGETTAZIONE

tal modo il valore di impedenza ZL che rende stabile la retroazione insita nell'a-

limentazione.

Alla luce delle considerazioni precedenti, la tensione di�erenziale all'ingresso del-

l'ampli�catore operazionale contiene due contributi distinti. Innanzitutto, nota

la tensione vo al carico, è possibile risalire alla tensione di�erenziale vid divi-

dendo per il guadagno a catena aperta dell'ampli�catore. Indicando con AOL il

guadagno a catena aperta dell'ampli�catore operazionale avremo dunque:

vid′ =
vo
AOL

Il contributo dovuto al PSRR �nito dell'ampli�catore operazionale è invece espri-

mibile secondo l'equazione 4.9, ottenendo:

vid′′ = − ZL · vo
RL · PSRR

Esprimendo la tensione di�erenziale all'ingresso come somma dei due contributi,

vid = vid′ + vid′′ si ottiene:

vid =
vo
AOL

− vo · ZL
RL

· 1

PSRR

vid = vo ·
(

1

AOL
− ZL
RL · PSRR

)
(4.11)

La tensione d'uscita vo è legata a sua volta alla tensione di�erenziale d'ingresso

dal noise gain:

vo =
AOL

1 + βAOL
· vid = An · vid (4.12)

Le equazioni 4.11 e 4.12 forniscono la descrizione del guadagno dello stadio da due

punti di vista separati, e consentono pertanto di unire i due risultati. Isolando e

sostituendo vid si ottiene una equazione utile a de�nire la condizione di instabilità:

vo = vo ·
ZL · AOL −RL · PSRR

(1 + βAOL) ·RL · PSRR
(4.13)

L'equazione evidenzia la presenza di un punto di equilibrio per vo = 0, mentre la

condizione di oscillazione si ottiene per vo = vo, ossia:

1 =
ZL · AOL −RL · PSRR

(1 + βAOL) ·RL · PSRR

ZL =
RL · PSRR

AOL
2+βAOL

' RL · PSRR
An

(4.14)
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L'equazione 4.14 fornisce un'espressione dell'impedenza critica per la stabilità del

sistema. Per garantire la stabilità del circuito è dunque necessario rispettare la

condizione:

|ZL| <
∣∣∣∣RL · PSRR

An

∣∣∣∣ (4.15)

4.2.2 Dimensionamento dell'impedenza di alimentazione

L'ampli�catore operazionale è impiegato nel circuito per la realizzazione del �ltro

attivo, pertanto il calcolo di RL e An va eseguito analizzando lo schema del �ltro,

riportato in Figura 4.9.

−

+

R1B

VCM

Rz

Cp

R4

C4

vo

CHF

R1A

CPo

Cf

CB

Lp

V+

ZL

Figura 4.9: Schema del �ltro attivo impiegato nel progetto.

Il carico dell'ampli�catore è costituito dal �ltro RC R4, C4 e dalla rete di re-

troazione costituita da CHF , Cp e Rz. L'impedenza di carico dell'ampli�catore è

dunque esprimibile come:

ZLOAD =
1

sCHF + 1
R4+ 1

sC4

+ 1
Rz+ 1

sCp

(4.16)

Anche l'espressione del noise gain non è immediata, benché ottenibile dal gua-

dagno W (s) del regolatore ricavato nel Capitolo 2. Infatti, poiché W (s) = −Z2

Z1
,

l'espressione del noise gain può essere ricavata in questo modo:

An = 1 +
Z2

Z1

= 1−W (s) (4.17)

Sebbene il calcolo teorico del noise gain descriva un guadagno teorico che in

alta frequenza tende asintoticamente a 0 dB, nel dimensionamento del sistema

è necessario considerare la banda �nita dell'ampli�catore operazionale. Il noise
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gain reale corrisponde dunque con quello calcolato nell'equazione 4.17 �no alla

frequenza di incrocio con il guadagno in catena aperta AOL dell'ampli�catore

operazionale, oltre la quale assume l'andamento a polo dominante del guadagno

AOL.

Le espressioni 4.16 e 4.17 forniscono risultati complessi e non semplici da analizza-

re. Tracciando l'andamento dei gra�ci in funzione della frequenza e combinando

le funzioni di trasferimento secondo l'equazione 4.15 si può disporre della masche-

ra d'impedenza da rispettare per garantire la stabilità del sistema.

Nel gra�co di Figura 4.10 è riportato l'andamento del noise gain, del PSRR e del

guadagno in catena aperta AOL dello stadio ad ampli�catore operazionale. Il va-

lore di PSRR indicato nel datasheet dell'ampli�catore operazionale OPA2251PA

è di circa 100 dB in continua, con un polo a 0,3 Hz; il guadagno in catena aperta

AOL parte invece da 120 dB, e dopo la frequenza di polo dominante procede con

un prodotto banda-guadagno di 35 kHz.
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Figura 4.10: Risposta in frequenza del noise gain dello stadio ampli�catore e del

PSRR ed AOL dell'ampli�catore operazionale.
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L'impedenza di carico dell'ampli�catore ZLOAD può essere valutata studiando il

contributo dei componenti che costituiscono il carico dell'ampli�catore operazio-

nale. In Figura 4.11 è riportato l'andamento dell'impedenza o�erta dal carico RC

C4, R4 indicata con Z1, l'impedenza del carico Rz, Cp della rete di retroazione,

indicato con Z2, e l'impedenza del carico o�erto dal condensatore CHF , indicata

con Z3. L'impedenza equivalente del parallelo dei tre carichi è riportata nell'an-

damento di ZLOAD. Poiché le impedenze Z1, Z2 e Z3 sono di fatto in parallelo,

l'impedenza ZLOAD è sempre inferiore alla minima delle tre. Avendo ricavato l'an-

damento in frequenza del PSRR, di An e di ZLOAD, sfruttando l'equazione 4.14 è

possibile tracciare l'andamento dell'impedenza ZL minima necessaria a garanti-

re la stabilità, riportato nel diagramma di Figura 4.12 assieme all'andamento di

ZLOAD, di An e del PSRR.
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89



4 ULTERIORI ASPETTI DI PROGETTAZIONE

10
-2

10
-1

10
0

10
1

10
2

10
3

10
4

10
5

10
6

-135

-90

-45

0

A
rg

(Z
(s

))
 (

de
g)

Z
LIM

, PSRR, An, Z
LOAD

Frequenza  (Hz)

-40

-20

0

20

40

60

80

100

120

140

160

|Z
(s

)|
 (

dB
)

Z
LIM

Z
LOAD

PSRR

noise gain A
n

Figura 4.12: Andamento dell'impedenza minima della rete di alimentazione.
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4.2.3 Struttura del �ltro di alimentazione

La tecnica di �ltraggio analizzata nei paragra� precedenti fornisce un criterio

esatto per il dimensionamento del condensatore CB, allo scopo di garantire la

stabilità dello stadio ad ampli�catore operazionale. Le misure e�ettuate sul pro-

totipo hanno evidenziato tuttavia un contributo di rumore non trascurabile gene-

rato dai regolatori di tensione. Nonostante si sia impiegato un condensatore CB

in parallelo all'alimentazione di ogni carico, ossia in parallelo all'operazionale, al

VCO, all'ampli�catore RF, al PLL e al microcontrollore, il �ltraggio ottenuto si

è dimostrato insu�ciente per contrastare l'e�etto di tale rumore, come riportato

in Figura 4.5. E' stato dunque necessario introdurre un ulteriore �ltraggio sulla

tensione erogata dai regolatori integrati, pur mantenendo la condizione sull'im-

pedenza di sorgente descritta nell'equazione 4.14. La struttura scelta per il �ltro

di alimentazione è il �ltro ladder, o �ltro LC a pigreco, costituito da una cascata

di induttori e condensatori. Lo schema del �ltro impiegato è riportato in Figura

4.13.

vn

Ls

C1

L1

C2

Vp

Regolatore

Figura 4.13: Schema del �ltro ladder posto sulla linea di alimentazione.

Nello schema di Figura 4.13 il regolatore è stato rappresentato mediante un ge-

neratore di rumore, rappresentando l'impedenza d'uscita mediante l'induttanza

Ls in serie. Il �ltro è stato poi realizzato mediante i condensatori C1, C2 e l'in-

duttore L1. Il condensatore C1 permette di compensare la componente induttiva

dell'impedenza d'uscita del regolatore, mentre l'induttore L1 e il condensatore

C2 costituiscono una cella �ltrante LC, che introduce due poli nella funzione di

trasferimento tra l'uscita del regolatore e il morsetto Vp. L'impedenza vista al

morsetto Vp verso il regolatore è dominata in alta frequenza dal condensatore C2,

mentre in bassa frequenza è dominante l'e�etto delle induttanze L1 e Ls.

Descrivendo il circuito con componenti ideali si ottiene un modello distante dalla

realtà pratica, poiché ogni componente presenta caratteristici parametri parassiti,
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che modi�cano sensibilmente il comportamento del circuito. Gli induttori sono

caratterizzati da una resistenza equivalente in serie, mentre i condensatori presen-

tano sia una resistenza equivalente in serie (ESR, equivalent series resistance),

sia una induttanza equivalente in serie (ESL, equivalent series inductance). Il

modello di Figura 4.13 va quindi modi�cato aggiungendo gli elementi parassiti

dei componenti, al �ne di studiarne l'in�uenza sul �ltraggio.

vn

Rs Ls

C1

ESR1

ESL1

L1 ESRL

C2

ESR2

ESL2

Vp

Regolatore

Figura 4.14: Schema reale del �ltro ladder posto sulla linea di alimentazione.

La quantità di elementi da considerare è notevole, ed è pertanto necessario con-

durre un dimensionamento centrato sulle singole esigenze dei componenti. Il

condensatore C1 deve essere dimensionato per compensare l'aumento dell'impe-

denza d'uscita del regolatore integrato a frequenze superiori a 1 kHz, pertanto

l'impedenza o�erta dal condensatore deve introdurre un polo alla stessa frequenza

alla quale l'impedenza d'uscita del regolatore presenta uno zero. Tale frequenza

è calcolabile in base ai dati ricavati in precedenza; la resistenza d'uscita in bassa

frequenza è di 10 mΩ, pertanto il valore di capacità necessario a compensare lo

zero risulta:

1

j2πfC1

= 10mΩ⇒ C =
1

2πfR
=

1

2π · 103 · 10−2
= 0, 0159F (4.18)

Il calcolo teorico del valore di C1, oltre a restituire un valore molto elevato di

capacità, non tiene conto dell'e�etto della ESR e della ESL del condensatore.

Nella pratica, anche utilizzando un condensatore elettrolitico di capacità 0,0159

F, alla frequenza di 1 kHz le componenti parassite risultano dominanti, vani�can-

do completamente l'e�etto della capacità. Invece di dimensionare il condensatore
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C1 tentando di ottenere una completa compensazione dell'impedenza d'uscita del

regolatore, è possibile sfruttare le componenti parassite per ottenere una regola-

zione più e�cace, se si ammette un'impedenza d'uscita leggermente superiore a

10 mΩ. Scegliendo ad esempio i condensatori elettrolitici ELNA della serie RVL,

caratterizzati da una ESR di 0,2 Ω, si può dimensionare la capacità di C1 in modo

da far intervenire la compensazione dell'impedenza d'uscita a frequenze superiori

a 1 kHz. Il regolatore o�re una impedenza d'uscita di 0,2 Ω alla frequenza di:

fΩ = 1kHz · 0, 2Ω

10mΩ
= 20kHz (4.19)

Se il condensatore continuasse ad o�rire reattanza capacitiva anche a 20 kHz, si

otterrebbe la condizione di risonanza tra l'impedenza d'uscita del regolatore e

il condensatore stesso. Tuttavia, grazie alla ESR parassita del condensatore, si

ottiene un e�etto smorzante che evita l'innesco di oscillazioni e al tempo stesso

mantiene l'impedenza d'uscita inferiore a 0,2 Ω. Il valore di capacità necessario

risulta:

C =
1

2π · 20kHz · 0, 2Ω
= 39, 8µF (4.20)

Per C1 si è scelto il valore commerciale di 39 µF . L'andamento dell'impedenza

d'uscita del regolatore, dell'impedenza del condensatore e dell'impedenza d'uscita

complessiva è riportato in Figura 4.15.

In Figura 4.15 si può notare la ridotta sovraelongazione dell'impedenza d'usci-

ta attorno alla frequenza di incrocio tra l'impedenza d'uscita del regolatore e

l'impedenza ohmico-capacitiva o�erta dal condensatore. Approfondendo l'ana-

lisi è opportuno considerare l'e�etto dell'induttanza parassita del condensatore

C1, del valore di circa 100 nH. Tale induttanza parassita provoca un aumento

dell'impedenza o�erta dal condensatore per frequenze attorno a:

fESL =
0, 2Ω

2π · ESL
' 320kHz (4.21)

Per compensare l'aumento dell'impedenza o�erta dal condensatore a frequenze

superiori a 320 kHz, e per �ltrare più e�cacemente il rumore a tali frequenze, si

è deciso di aggiungere un secondo condensatore in parallelo a C1. Il valore di tale

condensatore dovrà essere:

C1′ =
1

2πfESL · 0, 2Ω
' 2, 5µF (4.22)

A causa della struttura ad armature avvolte, i condensatori elettrolitici presen-

tano limiti di ESR ed ESL che portano il limite di frequenza di tali dispositivi
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Figura 4.15: Impedenza d'uscita del regolatore con l'aggiunta di C1.

al di sotto dei 500 kHz. Poiché il condensatore C1′ deve riuscire a �ltrare il ru-

more a frequenze superiori, è necessario ricorrere a un condensatore ceramico.

Per l'applicazione di progetto è stato dunque scelto un condensatore ceramico del

valore di 3,3 µF . L'andamento dell'impedenza d'uscita del sistema costituito dal

regolatore e dai due condensatori è riportato nella simulazione di Figura 4.16.

Analizzando la Figura 4.16 si nota come l'impedenza d'uscita del sistema costi-

tuito dal regolatore e dai condensatori C1 e C1′ sia sempre inferiore a circa 0,3 Ω,

e come nei punti d'incrocio tra le impedenze non si originino risonanze o picchi

nella risposta in frequenza. Il condensatore C1′ sarà altresì dotato di una ESR e

di una ESL, ma gli e�etti di tali elementi parassiti diventano tangibili solo per

frequenze al di fuori del campo di interesse. Come osservato nell'analisi della

Figura 4.4, il rumore si estende per circa 500 kHz attorno al tono fondamentale,
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Figura 4.16: Impedenza d'uscita del regolatore con l'aggiunta di C
′
1.

pertanto il �ltraggio introdotto dai condensatori precedentemente dimensionati

risulta adeguato.

Il �ltro costituito dall'induttanza L2 e dal condensatore C2 si può dimensionare

ripetendo per C2 le stesse osservazioni fatte per C1. Il condensatore C2 viene

dunque scelto elettrolito della capacità di 33 µF , ed a�ancato da un condensa-

tore ceramico da 3,3 µF . L'induttore L2 si può dimensionare tenendo conto della

frequenza di taglio fLC del �ltro LC costituito da L2 e C2. Scegliendo per fLC il

valore di 5 kHz, che dai risultati delle misure si è dimostrato adeguato, il valore

di L2 risulta:

fLC =
1√
L2C2

⇒ L2 =
1

f 2
LCC

' 1mH (4.23)

L'induttore commerciale scelto per L2 presenta una resistenza parassita ESRL

di circa 1 Ω; tale valore, pur innalzando l'impedenza d'uscita del �ltro, si è rive-

lato adatto per smorzare la risonanza tra L2 e C2. Nella simulazione di Figura
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4.17 è riportato l'andamento dell'impedenza d'uscita dello stadio di alimenta-

zione comprensivo del �ltro L2 C2; nello stesso gra�co è riportato l'andamento

dell'impedenza d'uscita minima stimata dall'equazione 4.15. Il valore massimo

dell'impedenza d'uscita dello stadio di alimentazione, secondo i dati della simu-

lazione, si ha attorno ai 900 Hz, dove vale circa 19,5 Ω.
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Figura 4.17: Impedenza d'uscita dello stadio di alimentazione e confronto con

l'impedenza minima ricavata dall'equazione 4.15.

Il dimensionamento rispetta il limite imposto dalla maschera ZLIM , calcolato

secondo l'equazione 4.15, pertanto la stabilità dello stadio di alimentazione è as-

sicurata.

Il dimensionamento condotto per l'ampli�catore operazionale è stato esteso agli

altri componenti del circuito. L'impedenza d'uscita dei regolatori integrati L7812

e L7805 è poco diversa da quella caratteristica del LM317T, pertanto il dimen-

sionamento delle capacità di �ltro mantiene la propria validità anche impiegando

tali regolatori. Lo stesso �ltro è stato poi applicato all'alimentazione del VCO,
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all'alimentazione dell'ampli�catore RF e alla sezione digitale a 5 V. Il risultato

del �ltraggio applicato alle linee di alimentazione sul rumore riportato all'uscita

del generatore è riportato in Figura 4.18, nella quale si nota l'assenza del distur-

bo attorno al tono centrale e dei disturbi a pettine osservati nelle Figure 4.4 e

4.5. L'allargamento spettrale alla base del tono è dovuto al rumore di fase dei

componenti a radiofrequenza.

Figura 4.18: Spettro del tono generato alla frequenza di 800 MHz dopo

l'inserimento dei �ltri di alimentazione.
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4.3 Layout del circuito

La realizzazione del circuito richiede una attenzione particolare alle problematiche

EMC (Electro-Magnetic Compatibility), legate alla struttura �sica dei componen-

ti elettronici e del circuito stampato nel quale sono alloggiati. Il circuito stampato

del generatore è stato realizzato mediante fresatura; tale tecnica, asportando so-

lamente il rame super�uo dallo stampato, favorisce la creazione di piani di massa

utili a favorire la schermatura dei disturbi e la chiusura delle correnti del rife-

rimento di massa. La fresatura consente inoltre di ottenere facilmente circuiti

stampati a doppia faccia.

Figura 4.19: Disegno dei piani TOP e BOTTOM del circuito stampato.

La Figura 4.19 permette di analizzare alcuni dettagli di primaria importanza per

il funzionamento del circuito. Entrambe le facce del circuito sono dotate di un

piano di massa; i due piani di massa sono collegati mediante via collocati nei

punti necessari. Si può notare che il piano di massa BOTTOM è pressoché con-

tinuo nella parte superiore, mentre nella parte inferiore è attraversato da molte

piste. La zona più critica per la richiusura delle correnti di massa è infatti la

zona superiore, che ospita i regolatori di tensione. Il terminale di massa di ogni

regolatore è stato collegato ad entrambi i piani di massa, per favorire il percorso

di chiusura delle correnti di alimentazione, ed aumentare inoltre la super�cie di

scambio termico con l'ambiente. I via sono collocati vicino ai terminali di massa

dei condensatori di �ltro, in modo da favorire il percorso di ritorno della corrente

attraverso il piano di massa inferiore.

L'impiego di un piano di massa continuo consente di ridurre non solo la resisten-

za ohmica del collegamento di massa, ma anche l'induttanza parassita introdotta
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dai percorsi delle piste. Attraverso un piano di massa, la corrente continua tende

infatti a seguire il percorso a minor resistenza, mentre al salire della frequenza

la corrente tende a chiudersi attraverso il percorso a minor impedenza, che può

essere anche molto diverso dal percorso a minor resistenza.

La disposizione dei componenti è stata decisa in modo da rendere più brevi pos-

sibili i collegamenti ad alta frequenza, a partire dal percorso del segnale prelevato

dall'accoppiatore RF. Il circuito integrato LMX2346 è stato collocato nelle im-

mediate vicinanze dell'accoppiatore; i componenti del �ltro attivo sono collocati

altresì nelle vicinanze del PLL integrato e del VCO. Il generatore di riferimento al

quarzo è molto vicino al PLL integrato; i terminali di saldatura sono stati saldati

tenendo il componente aderente al circuito stampato e tranciando il più possi-

bile le eccedenze, per evitare fenomeni di irradiazione. L'alimentazione del PLL

integrato LMX2346 richiede una serie di �ltri RC, raccomandati nel datasheet

del componente. La collocazione dei componenti è stata elaborata con cura per

rendere e�cace l'azione dei �ltri di alimentazione.

La sezione digitale, costituita dal PIC e dalle piste per i segnali del display, non

richiede particolari vincoli di disegno, pertanto è stata collocata alla periferia del

circuito stampato. La realizzazione del circuito è visibile nella fotogra�a di Figura

4.20. Non bisogna tuttavia ritenere che il piano di massa risolva automaticamente

tutte le problematiche EMC. In Figura 4.20 si può notare che il VCO e l'ampli-

�catore sono �ssati al circuito stampato mediante accoppiamento a vite e dado.

Nella prima versione del circuito si era deciso di saldare al piano di massa la sca-

tola metallica dei componenti RF, già collegata a massa tramite il collegamento

posteriore. Ebbene, impiegando tale soluzione l'analisi spettrale del segnale alla

frequenza di 1 GHz, riportata nel Capitolo 5, ha evidenziato la presenza di due

toni laterali a 56,5 kHz rispetto al tono fondamentale. Comprimendo le scatole

metalliche contro il circuito stampato, l'ampiezza dei toni laterali diminuiva pro-

gressivamente, �no a farli scomparire. Il �ssaggio mediante viti e dadi ha risolto

in modo de�nitivo il problema, causato evidentemente dalla capacità parassita

tra il piano di massa e il piano inferiore degli chassis metallici dei componenti RF.
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Figura 4.20: Realizzazione pratica del sistema, su circuito stampato fresato a

doppia faccia.
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4.3 LAYOUT DEL CIRCUITO

Legenda

1. Pannello posteriore con connettori di alimentazione e fusibile

2. Portafusibile 500 mA

3. Regolatore LM317T

4. Regolatore L7812

5. Regolatore L7805

6. Induttori e condensatori di �ltro

7. VCO ZX95-1200W-S+

8. Ampli�catore RF ZX60-3018G-S+

9. Accoppiatore RF

10. PLL integrato LMX2346

11. Filtro d'alimentazione per LMX2346

12. Microcontrollore PIC16F628

13. Ampli�catore operazionale OPA2251PA

14. Potenziometro di regolazione contrasto per display

15. Display LCD

16. Connettore d'uscita SMA

17. Pulsanti di selezione frequenza

18. Pannello frontale
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Capitolo 5

Misure e valutazioni

Il questo capitolo sono raccolte le misure più importanti condotte sul prototi-

po e sul generatore �nito. Le misure sul prototipo sono esposte evidenziando i

miglioramenti ottenuti con le modi�che e�ettuate, in riferimento al dimensiona-

mento descritto nei capitoli precedenti. La prima parte del capitolo è dedicata

alle misure e�ettuate con l'analizzatore di spettro, mentre nella seconda parte

sono raccolte e commentate le forme d'onda fondamentali per veri�care le presta-

zioni del circuito. Lo schema elettrico completo del sistema sul quale sono state

e�ettuate le misure è riportato nelle pagine seguenti.
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Figura 5.1: Schema elettrico della sezione analogica del sistema.
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Figura 5.2: Schema elettrico della sezione digitale del sistema.
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5 MISURE E VALUTAZIONI

5.1 Analisi dei toni armonici

La prima misura e�ettuata sul prototipo è stata eseguita utilizzando l'analizzato-

re di spettro, allo scopo di veri�care l'aggancio del PLL e la potenza del segnale

d'uscita. Il prototipo è stato assemblato impiegando il �ltro attivo di tipo PI

dimensionato nel Capitolo 2, provvisto dello stadio di �ltro all'ingresso ma privo

di �ltraggio in alta frequenza, rappresentato nello schema di Figura 2.29. Lo

spettro centrato attorno al tono fondamentale di 800 MHz con span di 1 MHz è

riportato in Figura 5.3.

Figura 5.3: Spettro centrato attorno al tono fondamentale a 800 MHz con

regolatore PI non �ltrato.

Nell'immagine sono riportate le frequenze e le potenze corrispondenti ai cinque

marker collocati sui picchi adiacenti al tono fondamentale; i toni laterali si disco-

stano dalla frequenza fondamentale a passi di ±100kHz. E' possibile e�ettuare

un confronto tra le ampiezze dei toni laterali rispetto al tono fondamentale e ri-

spetto ai toni adiacenti, come riportato nella Tabella 5.1. La tabella mette in

evidenza il rapporto tra la potenza dei toni laterali rispetto al tono fondamenta-

le, calcolando anche l'attenuazione relativa tra un tono e il tono adiacente. Tale

attenuazione si riduce progressivamente allontanandosi dal tono fondamentale;
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5.1 ANALISI DEI TONI ARMONICI

questo fenomeno implica una notevole dispersione spettrale della potenza dispo-

nibile alla frequenza centrale, oltre ad una indesiderata occupazione di banda.

Frequenza Potenza Di�erenza Di�erenza

Fondamentale Relativa

800.000 14.14 dBm 0 0

800.100 -1.95 dBm 16.09 dB 16.09 dB

800.200 -8.95 dBm 23.09 dB 7 dB

800.300 -12.95 dBm 27.09 dB 4 dB

800.400 -15.77 dBm 29.91 dB 2.82 dB

Tabella 5.1: Confronto fra le potenze dei toni laterali rispetto al tono

fondamentale e rispetto ai toni adiacenti.
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5 MISURE E VALUTAZIONI

Il �ltro d'anello è stato modi�cato aggiungendo il condensatore CHF di �ltro

in alta frequenza, secondo il dimensionamento condotto nel Capitolo 2. Lo spettro

risultante, sempre centrato attorno alla frequenza di 800 MHz e con span di 1

MHz, è riportato in Figura 5.4.

Figura 5.4: Spettro centrato attorno al tono fondamentale a 800 MHz, con

regolatore PI �ltrato in alta frequenza.

Dal confronto dei dati riportati in Tabella 5.2 in merito alla potenza dei toni

laterali, si osserva un notevole aumento dell'attenuazione relativa tra i toni.

Frequenza Potenza Di�erenza Di�erenza

Fondamentale Relativa

800.000 14.37 dBm 0 0

800.100 -21.67 dBm 36.04 dB 36.04 dB

800.200 -34.73 dBm 49.1 dB 13.06 dB

800.300 -40.50 dBm 54.87 dB 5.77 dB

Tabella 5.2: Confronto fra le potenze dei toni laterali rispetto al tono

fondamentale con �ltro d'anello modi�cato.
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5.1 ANALISI DEI TONI ARMONICI

Successivamente è stato aggiunto il secondo stadio al �ltro d'anello, che prov-

vede all'aggiunta di due poli reali e coincidenti alla frequenza di 20 kHz, allo

scopo di attenuare i disturbi provenienti dalla pompa di carica. Il �ltraggio dei

toni laterali è pressoché completo, e l'analizzatore di spettro rivela la sola presen-

za del tono fondamentale, come riportato nell'analisi spettrale di Figura 5.5. Per

rendere più chiara la visualizzazione e rivelare l'eventuale presenza di toni spuri

è stata impostata la modalità averaging dell'analizzatore, che e�ettua una media

continua sui valori campionati.

Figura 5.5: Spettro centrato attorno al tono fondamentale a 800 MHz, con �ltro

d'anello modi�cato.

Dopo l'ottimizzazione del �ltro d'anello, è possibile veri�care la distribuzione

spettrale del segnale o�erto dal generatore �nito. Di seguito sono riportati gli

screenshot dell'analizzatore di spettro ottenuti impostando il generatore alle fre-

quenze di 600 MHz, 800 MHz e 1200 MHz. Queste frequenze permettono infatti

di ottenere un tono armonico in banda ISM a 2,4 GHz rispettivamente con la

quarta, la terza e la seconda armonica. Ogni screenshot riporta la peak table co-

struita dall'analizzatore, per confrontare le ampiezze dei toni armonici a 2,4 GHz

rispetto alla frequenza del tono fondamentale.
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Figura 5.6: Spettro del segnale in uscita dal generatore, con tono fondamentale a

600 MHz.

Figura 5.7: Spettro del segnale in uscita dal generatore, con tono fondamentale a

800 MHz.
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Figura 5.8: Spettro del segnale in uscita dal generatore, con tono fondamentale a

1200 MHz.

La potenza del tono armonico a 2,4 GHz in funzione della frequenza del tono

fondamentale risulta:

• -10,88 dBm con tono fondamentale a 600 MHz;

• -2,34 dBm con tono fondamentale a 800 MHz;

• 2,48 dB con tono fondamentale a 1200 MHz.

E' dunque possibile disporre di tre livelli di potenza in uscita dal generatore, in

base al tono armonico che si intende utilizzare. Bisogna tuttavia considerare che

lo step in frequenza di 100 kHz è sempre riferito al tono fondamentale. Sfruttando

il tono fondamentale a 600 MHz si otterrà uno step in frequenza in quarta armo-

nica di 400 kHz, sfruttando il tono a 800 MHz lo step sarà di 300 kHz, mentre

sfruttando il tono a 1200 MHz si avrà uno step di 200 kHz. L'analisi spettrale

del tono armonico a 2,4 GHz ottenuto a partire dalle tre frequenze fondamentali

è riportata nelle immagini seguenti.
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Figura 5.9: Tono armonico a 2,4 GHz ottenuto in quarta armonica dal tono

fondamentale a 600 MHz.

Figura 5.10: Tono armonico a 2,4 GHz ottenuto in terza armonica dal tono

fondamentale a 800 MHz.
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Figura 5.11: Tono armonico a 2,4 GHz ottenuto in seconda armonica dal tono

fondamentale a 1200 MHz.

L'analizzatore di spettro utilizzato durante l'attività di progettazione e di misura

presenta un limite in banda di 3,6 GHz. Per veri�care l'emissione spettrale del

segnale generato dal circuito è stata condotta una misura supplementare, uti-

lizzando un analizzatore di spettro Agilent E4407B con banda di 26,5 GHz. Il

risultato della misura è riportato in Figura 5.12. La misura è stata condotta con

il generatore impostato alla frequenza di 800 MHz, da cui si nota la presenza di

armoniche �no alla decima, alla frequenza di 8 GHz.

La misura è stata ripetuta allargando lo span dell'analizzatore ed impostando il

generatore alla frequenza di 1200 MHz. Lo screenshot dell'analizzatore è ripor-

tato in Figura 5.13; è possibile osservare la presenza di armoniche �no ad oltre

10 GHz. Non si misurano componenti armoniche a frequenze superiori, a causa

dei limiti della componentistica a radiofrequenza impiegata nello strumento e nel

banco di misura.

113



5 MISURE E VALUTAZIONI

Figura 5.12: Estensione armonica del segnale generato dallo strumento con

fondamentale a 800 MHz e span di 8,5 GHz.

Figura 5.13: Estensione armonica del segnale generato dallo strumento con

fondamentale a 1200 MHz e span di 15 GHz.
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5.2 Forme d'onda misurate nella sezione analogica

Come anticipato nell'introduzione, il prototipo del generatore RF è stato realizza-

to allo scopo di veri�care sperimentalmente gli e�etti delle modi�che progettuali

e procedere con i miglioramenti alle varie sezioni. La sezione analogica di con-

trollo, impiegando un �ltro attivo, è stata oggetto di numerose misure e�ettuate

con l'oscilloscopio. Lo strumento impiegato è il modello Agilent MSO6012, con

una banda di 100 MHz e una frequenza di campionamento di 1 Gsa/s.

Le prime misure sono state e�ettuate impiegando nel �ltro d'anello del proto-

tipo il regolatore PI rappresentato nel Capitolo 2, nello schema di Figura 2.29.

Le sonde dell'oscilloscopio sono state applicate ai morsetti d'ingresso dell'ampli-

�catore operazionale utilizzato per realizzare il �ltro d'anello. Per in�uenzare il

meno possibile il funzionamento dell'ampli�catore operazionale, sono state im-

piegate sonde con attenuazione 1:10, con impedenza d'ingresso di 10 MΩ. Lo

screenshot del segnale presente al morsetto invertente dell'ampli�catore opera-

zionale a fronte del segnale generato dalla pompa di carica è riportato in Figura

5.14.

Figura 5.14: Tensione all'uscita della pompa di carica (sopra) e tensione al mor-

setto invertente dell'ampli�catore operazionale (sotto), impiegando il regolatore

PI di Figura 2.29.
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Il segnale superiore è misurato all'uscita della pompa di carica, quello inferiore

è invece misurato al morsetto invertente. Nonostante la misura sia condotta con

generatore a regime, il comparatore di fase e la pompa di carica generano con-

tinuamente impulsi di correzione per mantenere l'aggancio. Come analizzato nel

Capitolo 2, il regolatore PI non può riuscire ad inseguire le variazioni impulsive

di corrente generate dalla pompa di carica, a causa dei limiti dell'ampli�catore

operazionale. Il risultato è uno sbilanciamento della tensione agli ingressi del-

l'operazionale, che porta alla saturazione degli stadi interni. Le misure condotte

con l'oscilloscopio sullo screenshot di Figura 5.14 evidenziano uno sbilanciamento

di picco di 150 mV. Dopo lo sbilanciamento, l'ampli�catore operazionale deve

ritornare alla condizione regime vid ≈ 0, ma la durata di questa fase e l'andamen-

to delle tensioni e delle correnti non sono prevedibili con precisione, in quanto

l'ampli�catore funziona in zona non lineare, ossia fuori dai dati di speci�ca for-

niti dal costruttore. Il risultato osservato con l'oscilloscopio è un andamento a

rampa decrescente dopo il picco, con una sovraelongazione negativa prima del-

l'assestamento al valore di regime, nel quale l'ampli�catore torna a funzionare in

zona lineare. Se confrontata con l'intervallo fra due impulsi di correzione, pari a

10 ms, la durata della fase di bilanciamento, pari a circa 3,5 ms, risulta appena

su�ciente a garantire il funzionamento del sistema.

La modi�ca apportata allo stadio d'ingresso del regolatore PI, descritta nel Ca-

pitolo 2 e realizzata secondo lo schema di Figura 2.30, consente di �ltrare gli

impulsi di correzione provenienti dalla pompa di carica, e garantisce il rispet-

to dei limiti dell'ampli�catore operazionale. La forma d'onda della tensione ai

morsetti d'ingresso dell'ampli�catore operazionale è riportata nello screenshot di

Figura 5.15.

La forma d'onda presenta un andamento meno impulsivo rispetto a quanto mi-

surato nella con�gurazione con regolatore PI puro. L'ampiezza della tensione

di�erenziale ai morsetti dell'ampli�catore operazionale è limitata a 42,5 mV, e si

può notare l'assenza del transitorio di recupero osservato nella misura precedente.

Il �ltraggio degli impulsi generati dalla pompa di carica si è reso necessario per

ottenere una tensione di comando per il VCO il più possibile continua e priva di

impulsi spuri. L'analisi all'oscilloscopio della tensione di comando ottenuta con
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5.2 FORME D'ONDA MISURATE NELLA SEZIONE ANALOGICA

Figura 5.15: Tensione al morsetto invertente dell'ampli�catore operazionale

(sotto) dopo l'introduzione del �ltro d'ingresso, secondo lo schema di Figura 2.30.

l'impiego del regolatore PI privo del �ltro d'ingresso, sempre in riferimento allo

schema di �gura 2.29, permette di notare la presenza di oscillazioni spurie alla

frequenza di 100 kHz, che causano la dispersione spettrale osservata mediante

l'analizzatore e riportata in Figura 5.3. Il segnale Vtune è stato misurato con di-

saccoppiamento AC del canale dell'oscilloscopio, allo scopo di visualizzare meglio

la componente alternata sovrapposta alla tensione continua di comando. La for-

ma d'onda è riportata in Figura 5.16.

L'ampiezza del segnale di disturbo è di circa 13 mV, ed è costante per ogni valore

della tensione continua di comando. Ne consegue una dispersione spettrale del

segnale generato dal PLL costante per ogni valore della frequenza fondamentale.

Dopo l'aggiunta del �ltro d'ingresso e del �ltro in alta frequenza, l'ondulazione

residua sulla tensione di comando del VCO è di circa 3,5 mV. La forma d'onda è

riportata in �gura 5.17.

Dopo la modi�ca al regolatore mediante l'aggiunta dei poli in alta frequenza, la

tensione di comando Vtune del VCO è risultata pressoché continua, e la misura

con l'oscilloscopio ha evidenziato l'assenza di disturbi.
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Figura 5.16: Impulsi generati dalla pompa di carica (sopra) e segnale di coman-

do Vtune del VCO, accoppiamento in AC. Si nota una cospicua ondulazione sul

segnale Vtune, che causa la comparsa di toni laterali nello spettro del segnale

d'uscita.

Figura 5.17: Tensione Vtune dopo l'inserimento del �ltro d'ingresso nel regolatore

e l'ulteriore �ltraggio mediante il condensatore CHF .
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La risposta del sistema ad una variazione a gradino del riferimento è stata

veri�cata mediante una modi�ca al codice del microcontrollore, che è stato pro-

grammato in modo da impostare la frequenza di lavoro del generatore alternando

ciclicamente fra 800 MHz e 1 GHz, ad intervalli di 1 s. Il microcontrollore ope-

ra cambiando il valore impostato nel registro N del divisore di catena, e poiché

l'aggiornamento del registro è immediato, l'e�etto sulla dinamica del �ltro è pa-

ragonabile ad una variazione a gradino del riferimento. Mediante l'analizzatore

di spettro è possibile veri�care l'e�ettivo assestamento della frequenza fondamen-

tale al valore impostato, tuttavia un'analisi più speci�ca va condotta osservando

l'andamento della tensione di comando del VCO. Durante il cambiamento della

frequenza di riferimento da 800 MHz a 1 GHz il segnale Vtune presenta l'anda-

mento riportato in Figura 5.18.

Figura 5.18: Tensione Vtune di comando del VCO durante il cambiamento del

riferimento da 800 MHz a 1 GHz (sopra), e treno di impulsi generati dalla pompa

di carica (sotto).

Il segnale Vtune è rappresentato dalla curva con andamento a rampa, mentre il

secondo segnale rappresenta la tensione misurata all'uscita della pompa di carica.

L'andamento della tensione di comando Vtune presenta una prima fase di salita a

rampa, seguita da un assestamento prima di raggiungere il valore di regime. Tale

comportamento è in apparente contrasto con il dimensionamento condotto nel
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Capitolo 2, da cui ci si aspetterebbe una risposta al gradino paragonabile a quella

di un sistema con banda di circa 1 kHz e margine di fase di 60 gradi. Bisogna tut-

tavia ricordare che il dimensionamento del regolatore è stato condotto e�ettuando

precise ipotesi sulla dinamica dei componenti dell'anello. Il guadagno dinamico

del comparatore di fase è stato ricavato nell'ipotesi che i segnali confrontati fos-

sero sfasati entro un ridotto intervallo, nel quale e�ettuare la linearizzazione che

ha permesso di ricavare il guadagno dinamico:

kϕ =
VDD
4π

Dopo la variazione a gradino del riferimento, e durante tutta la fase nella quale

la tensione di comando Vtune aumenta linearmente, non è valida l'approssima-

zione di piccolo segnale necessaria alla linearizzazione del modello dinamico del

comparatore di fase. Gli impulsi in uscita dalla pompa di carica appaiono infatti

saturati verso il riferimento di massa, e conseguentemente la tensione di comando

del VCO inizia ad aumentare. Solamente durante l'ultima fase del transitorio

si osserva un andamento non rettilineo, proprio perché i segnali confrontati dal

comparatore di fase iniziano ad avere uno sfasamento su�cientemente ridotto da

assicurare la validità del modello dinamico elaborato precedentemente. Osser-

vando nel dettaglio l'ultima parte del transitorio, riportata in Figura 5.19, si può

notare che il sistema raggiunge la condizione di regime dopo una serie di oscilla-

zioni, e solo successivamente termina l'assestamento con la dinamica stimata in

sede di progetto.
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Figura 5.19: Dettaglio della tensione Vtune di comando del VCO durante il cam-

biamento del riferimento da 800 MHz a 1 GHz (sopra), ed impulsi generati dalla

pompa di carica (sotto).

Nel Capitolo 4 è stata evidenziata la necessità di disegnare con cura il layout

del circuito. In Figura 5.20 è riportata l'analisi spettrale del tono generato dal si-

stema alla frequenza di 800 MHz, con il VCO e l'ampli�catore RF saldati al piano

di massa. I due toni laterali diminuiscono gradualmente di intensità premendo il

VCO e l'ampli�catore contro il piano di massa. Questa curiosa esperienza confer-

ma la fondamentale importanza di un buon disegno e di una buona realizzazione

tecnica del sistema.
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Figura 5.20: Comparsa di due toni laterali con componenti RF saldati al piano di

massa.

Per veri�care la bontà della realizzazione dello stadio di alimentazione e la

distribuzione del calore nel PCB è stata utilizzata una termocamera. In Figura

5.21 sono evidenziati i componenti principali del sistema. Il VCO e l'ampli�catore

sono soggetti a riscaldamento moderato, poiché il loro corpo è a diretto contatto

con il piano di massa del circuito stampato. I regolatori lineari sono interessati da

una certa dissipazione di potenza, calcolata nel Capitolo 4 ; in particolare, si nota

un riscaldamento maggiore del regolatore L7812. Il ra�reddamento dei regolatori

lineari è passivo, data la ridotta potenza da dissipare non sono stati impiegati

dissipatori termici o ventole. E' stato invece esteso il contatto del componente

con il piano di massa, per favorire la dispersione del calore attraverso il piano in

rame. Il terminale centrale dei regolatori lineari L7812 ed L7805 è infatti colle-

gato al riferimento di massa; la saldatura è stata eseguita su entrambi i lato del

circuito stampato, al �ne di assicurare la maggior super�cie possibile per lo scam-

bio termico fra il regolatore e il piano di massa. L'immagine termogra�ca è stata
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scattata dopo un'ora dall'accensione del generatore, e subito dopo l'apertura del

contenitore.

LM317T

VCO

Quarzo

compensato

L7812

L7805

Amplificatore RF

compensato

Figura 5.21: Immagine termogra�ca del circuito stampato del generatore in

funzione. Si noti la dispersione di calore attorno ai regolatori lineari.
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Conclusioni

Il progetto del generatore ha consentito di a�rontare un'ampia varietà di tema-

tiche, dalla radiofrequenza all'elettronica analogica, dall'elettronica di potenza

all'elettronica digitale. Dal punto di vista personale devo senz'altro ammettere

che le attività di progetto e realizzazione del circuito hanno arricchito enormemen-

te le mie competenze. Procedendo per miglioramenti successivi è stato ottenuto

un buon grado di ra�natezza in tutti gli aspetti del circuito in cui nulla è stato

dato per scontato. La qualità del risultato è stata confermata dai numerosi ap-

prezzamenti che ho raccolto con grande onore dai docenti che hanno esaminato

il generatore. Sono stati assemblati due esemplari del generatore, che saranno

impiegati presso i laboratori di Misure Elettroniche e di Compatibilità Elettro-

magnetica del Dipartimento di Ingegneria dell'Informazione.

La valenza didattica delle misure e delle modi�che e�ettuate sul prototipo si è

rivelata di estrema importanza, direi al pari della teoria sviluppata sulla carta,

se non addirittura superiore. In un clima universitario di autentica rivoluzione

spero il mio lavoro di tesi possa confermare ancora una volta l'insostuibilità della

componente sperimentale, che di fatto è l'unico mezzo in grado di fornire l'ultima

conferma sulla bontà del lavoro di progettazione. In conclusione, il mio augurio

è che l'Università di domani possa riservare sempre un tavolo, un saldatore e un

oscilloscopio allo studente che vuole esercitare il suo diritto più inalienabile: non

accontentarsi della prova teorica.
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